Modeling and Modulation of Dual-Active-Bridge DC-DC Converter Using Fourier-Series Analysis by 최우인
 
 
저 시-비 리- 경 지 2.0 한민  
는 아래  조건  르는 경 에 한하여 게 
l  저 물  복제, 포, 전송, 전시, 공연  송할 수 습니다.  
다 과 같  조건  라야 합니다: 
l 하는,  저 물  나 포  경 ,  저 물에 적 된 허락조건
 명확하게 나타내어야 합니다.  
l 저 터  허가를 면 러한 조건들  적 되지 않습니다.  
저 에 른  리는  내 에 하여 향  지 않습니다. 




저 시. 하는 원저 를 시하여야 합니다. 
비 리. 하는  저 물  리 목적  할 수 없습니다. 





듀얼-액티브-브릿지 DC-DC 컨버터의 
퓨리에-급수 분석을 이용한 
모델링 및 변조 방법 
 
Modeling and Modulation of 
Dual-Active-Bridge DC-DC Converter 
Using Fourier-Series Analysis 
 
 











듀얼-액티브-브릿지 DC-DC 컨버터의 
퓨리에-급수 분석을 이용한 
모델링 및 변조 방법 
 
 
지도 교수  조 보 형 
 
이 논문을 공학박사 학위심사논문으로 제출함 




최 우 인 
 
최우인의 공학박사 학위심사논문을 인준함 
 2016 년 6 월 
 
위 원 장         설 승 기         (인) 
부위원장         조 보 형         (인) 
위    원         하 정 익         (인) 
위    원         채 수 용         (인) 






초    록 
 
단상 DAB (dual-active-bridge) DC-DC 컨버터는 다양한 IBDC(isolate 
bidirectional DC-DC converter)의 토폴로지 중 최근 많은 연구가 진행되
고 있는 회로이다. DAB 컨버터는 변압기 양단에 두 개의 독립적인 브릿
지 회로를 가지며 이를 이용하여 위상-차이를 지닌 고주파 교류 전원을 
형성한다. 두 전압 간의 위상-차이를 이용하면 양방향 제어가 간단하게 
구현이 가능하다. 추가적인 소자가 없이도 인덕터 전류를 이용하여 
ZVS(zero-voltage switching)을 달성하기 때문에 높은 변환 효율을 보인다. 
또한 변압기의 직렬 인덕턴스를 에너지 전달 소자로 이용하기 때문에 수
동 소자의 수가 적어 높은 전력밀도를 가진다. 
DAB 컨버터의 제어는 삼차원 변조를 통해 가능하다. 일차단과 이차단 
교류 전압이 3-레벨로 동작할 경우 일차단 브릿지의 시비율, 이차단 브
릿지의 시비율, 일차단과 이차단 간의 위상-차이를 이용하여 제어가 가
능하다. DAB 컨버터의 변조 변수는 위와 같이 총 세 개인 반면 일반적
으로 컨버터의 제어 변수는 하나로 제한된다. 따라서 삼차원 변조를 이
용할 경우 주어진 전압 혹은 전력을 만족시키기 위한 변조 변수의 해는 
다수 존재하게 된다. 이는 DAB 컨버터의 정상-상태 및 소신호 분석의 
복잡도를 상당히 증가시킨다. 이러한 어려움을 해결하기 위하여 본 논문
에서는 푸리에-급수를 이용한 분석 방법을 적용하여 다양한 층위에서 
DAB 컨버터의 동작 특성을 분석한다. 
우선 푸리에-급수의 기본파 성분을 이용하여 DAB 컨버터의 정상-상태 
특성을 정의한 뒤 도통 손실을 최소화하는 최적 변조 해를 도출하였다. 
도출된 해는 전압 및 부하 범위에 상관없이 공통적으로 적용될 수 있다. 
제안된 변조 방법은 모든 동작 영역에서 연속적으로 동작하며 추가적으
로 삼각함수만을 이용하여 실시간으로 제어 가능하다. 제안된 변조 방법
 
ii 
을 다수의 실시간 변조 방법들에 비교하여 손실 분석을 진행하였다. 1 
kW 급 프로토타입 컨버터를 통하여 제안한 변조 방법의 정상-상태 동작
을 확인하였다. 또한 동일한 컨버터를 대상으로 여러 비교 변조 방법에 
대비한 효율 개선 효과를 확인하였다. 
이어 본 논문에서는 고차 푸리에-성분을 이용한 소신호 모델을 제안하
였다. 출력 측 전압과 전류는 DC-성분과 2-고조파 성분을 이용하고 변압
기 측 전류는 1-고조파와 3-고조파 성분을 이용하여 7차 모델을 구성하
여 차수에 따른 각 모델 간의 대신호 특성을 비교하였다. 최종적으로 5
차 모델을 선택하여 소신호 모델을 도출하였으며 이를 기반으로 안정적
인 전압 제어기 설계를 수행하였다. 
마지막으로 T-모델의 변압기 모델을 가정하여 설계 변수에 따른 DAB
컨버터의 동작 특성에 대하여 분석하였다. 어드미턴스 네트워크를 이용
한 고차 푸리에-영역 분석 방법을 이용하여 여러 개의 인덕터로 구성된 
변압기 모델의 동작 특성을 간단히 분석하였다. 최적 변압기 설계를 위
해 직렬 인덕턴스의 분배에 관한 변수와 자화 인덕턴스의 비율에 관한 
변수를 정의하였다. 변압기 설계에 따른 소프트-스위칭 특성과 rms 전류 
특성을 비교하였고 최종적으로 손실 모델을 기반으로 하여 효율 측면에
서 최적의 변압기 설계 변수의 조합을 결정하였다. 실험 검증을 위하여 
다양한 값을 가진 인덕터와 변압기 샘플을 제작하여 총 9가지의 변압기 
조합에 대하여 효율 검증 실험을 진행하였다. 
 
주요어 : 절연형 컨버터, 양방향 컨버터, 브릿지 회로, 푸리에 분석, 모
델링, 변조 
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제 1 장 서 론 
 
1.1  차세대 전력전자시스템 
 
본 절에서는 최근 환경적 경제적 관점에서 많은 사회적 관심을 받고 
있는 차세대 전력전자 기반 시스템들에 관해 설명한다. 이들은 전력전자 
기술 및 여타 기술의 발달로 인하여 상용화 및 기술화의 수준이 빠르게 
성장하고 있다. 차세대 전력전자시스템의 기술 배경과 특징에 대해서 설
명하고 이러한 시스템 내에서 절연형 양방향 DC-DC 컨버터(isolated 
bidirectional dc-dc- converter, IBDC)가 갖는 중요성에 대하서 이야기하도
록 한다. 
 
  에너지 저장 시스템 (ESS) 
 
2013년 전세계 총 에너지 사용량은 9,301 Mtoe 로 1973년의 4,667 Mtoe
에 비해서 두 배 가량 증가하였다 [1]. 이는 동기간의 전세계 인구 증가
량을 추월하는 속도이다. 한정된 자원에서 에너지의 사용량이 지속해서 
증가함에 따라 기존의 화석연료의 고갈에 대한 논의들이 꾸준히 언급되
어 왔다. 
2013년의 총 CO2 방출량은 32,000 Mt 으로 1973년에 비해서 마찬가지
로 두 배 가량 증가하였다 [1]. 이산화탄소 배출량의 대부분은 석탄, 석
유, 천연가스의 화석 연료에 의한 발전에 의한 것이다. 이러한 환경 오
염 물질들은 지구 온난화 현상과 극심한 대기 오염 증가로 이어졌다. 지
구온난화 현상에 대한 전지구적인 관심과 우려는 1997년의 교토의정서의 
채택으로 이어졌다 [2]. 2005년 공식 발효된 교토의정서는 여러 선진국으
로 하여금 온실가스 배출량을 점차적으로 감축하는 것을 목표로 하여 시
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행되었으며, 이는 여러 선진국들의 온실가스 저감 정책으로 이어졌다. 
2015년 11월에는 2020년 만료되는 교토의정서의 후속격인 파리기후협약
이 체결되었다 [3]. 선진국들만 참여하던 교토의정서와 달리 파리기후협
약에서는 전세계 195개의 국가가 스스로 정한 방식에 따라 의무적으로 
온실가스를 감축해야 한다. 
이러한 환경적 요구에 대해 현재 한국의 전기 요금 제도는 늘어나는 
전력 소비에 대응하고자 전력의 사용 패턴에 따라 과금 체계를 다양화하
고 있다 [4]. 전기 요금은 기본적으로 2부 요금제 방식을 채택하여 피크 
부하량으로 기본 요금을 책정한 뒤에 사용량에 비례하는 전력량 요금을 
더하여 산정된다. 이에 더해 계절별, 시간대별 차등 요금제를 부과하여 
최대 부하 기간의 전력 수요 감축을 유도한다. 특히 주간 최대 부하 시
간의 전기 요금은 야간대 요금의 세 배에 이를 정도로 차이가 난다. 
ESS(energy storage system, ESS)의 에너지 이동 기능은 전력 수요가 적은 
시점에 에너지를 저장하여 이를 최대 부하 시점에 사용할 수 있게 함으
로써 전력 공급자와 소비자 모두에게 이익을 가져다 줄 수 있다. 
 




한편 온실가스에 배출에 대한 전세계적인 차원에서의 규제는 지속 가
능한 발전 에너지원에 대한 관심으로 이어졌다. 2015년 말 전세계 RES 
(renewable energy sources, RES) 발전량의 총량은 1,985 GW 이며 연평균 
증가율은 8.3%로 역대 최고를 기록하였다. 아시아 지역과 중미 지역의 
RES 발전 증가율은 각각 12.4%와 14.5%였으며, 특히 아시아 지역의 태
양광 발전량은 48%의 증가율을 보였다 [5]. 
그러나 RES 의 보급 확대를 가로 막는 주된 원인 중 하나는 발전 특
성의 간헐성 및 불예측성이다. 특히 RES 의 가장 많은 부분을 차지하고 
있는 PV 와 풍력 에너지는 기후 환경에 의해서 발전량이 정해진다. 전력 
시스템은 소비자에게 안정적인 에너지를 공급해야 하는 의무가 있기 때
문에 RES 의 간헐 발전 특성이 극복되어야만이 RES 의 기저 전원으로서
의 가치가 확보될 수 있다. 
이러한 RES 의 간헐성을 극복하기 위해서 ESS 의 도입이 장려되고 있
다. 전력 부하의 사용 패턴은 수용가의 부하 종류에 따라서 서로 다른 
패턴을 가지고 있지만 일반적으로 부하량은 오전 시간과 저녁 시간에 최
대 전력을 가지고 있다. 이에 비해 PV 전력은 낮시간에 최대치를 가지
고 있다. 이러한 전력 사용량과 발전량 간의 불일치는 ESS 의 에너지 이
동 기능을 통해서 보완이 가능하다. 
전세계적인 배터리 수요와 생산이 증가함에 따라 배터리의 단가는 꾸
준히 낮아지고 있기 때문에 ESS 산업의 시장성은 계속해서 개선되고 있
다. 더불어 2차 전지의 기술이 향상됨에 따라 에너지 밀도, 충방전 수명, 
안정성 등 여러 기술적 난점들이 보완되고 있다. ESS 시장은 작게는 kW
급 가정용 시스템에서 시작해서 배전망 안정성 확보를 위한 MW 의 대
용량 시스템까지 이르도록 넓은 분야에서 활발히 연구되고 있다. 
특히 배터리의 안정적이고 효율적인 충방전을 위한 IBDC 에 대한 연
구는 높은 관심을 받고 있다. ESS 용 배터리 전압의 단자 전압(open-
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circuit voltage, OCV)는 충전된 에너지양(state-of-charge, SOC)에 따라서 
넓은 범위로 변화한다. 정격 전압이 250 V 인 리튬이온 배터리는 방전범
위(depth-of-discharge, DOD)를 20-80%로 설정했을 때에 OCV 는 120-200 
V 까지 크게 변동한다 [6]. 또한 배터리의 출력 전류의 크기는 임의적인 
에너지 관리 정책에 따라서 정하는 것이 일반적이다. 즉 ESS 용 컨버터
의 부하량은 에너지 관리 전략에 의해 넓은 범위로 변한다. 따라서 배터
리를 충방전하기 위한 IBDC 는 넓은 전압 범위와 넓은 부하 범위에서 
높은 효율을 유지해야 한다. 
 
  전기 자동차 (EV) 
 
전세계적인 자동차 누적 판매량은 꾸준히 증가하고 있다. 2015년 상용 
자동차는 전세계적으로 9천만 대 가량이 판매되었으며 이는 10년 전인 
2005년에 비해 약 36%가 증가한 것이다. 특히 최근 브라질, 러시아, 인
도, 중국을 포함한 BRICs 의 거대 개발도상국 및 아세안 지역의 국가들
의 성장으로 인해 세계 자동차 시장은 현재 시점에서도 연평균 3-4%의 
성장률을 보이고 있다 [7]. 
한편 기존의 내연기관 기반의 차량에서 배출되는 이산화탄소와 온실가
스 등의 오염 물질들은 여러 환경 문제들을 야기하고 있다. 이에 각국은 
자동차로 인한 온실가스 배출을 줄이기 위한 각종 규제를 내놓았다. 미
국 캘리포니아 대기자원위원회(CARB)에서 제시한 ZEV (zero-emission 
vehicle) 정책이 대표적이다 [8]. 현재 각 자동차 메이커에서 생산하는 자
동차 중 14%를 온실가스 배출이 전혀 없는 ZEV 의 판매로 의무화하는 
정책이 미국의 10개 주에서 시행 중이다. 이를 지키지 못한 업체는 상당
량의 추징금을 지불해야 한다. 또한 유럽연합 위원회(European 
Commission)는 2015년과 2021년에 각각 130 g/km 와 95 g/km 의 의무 탄
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소 배출량을 지정했는데 이는 2007년의 평균 배출량에 비해 18%와 40%
가 감소된 양이다 [9]. 
각국의 다양한 탄소 배출 규제에 힘입어 전세계 전기 자동차의 판매량
은 급격히 증가하고 있다. 2014년의 BEV(battery EV)와 PHEV(plug-in 
hybrid EV)를 합한 전세계 전기 자동차 판매량은 약 30만대 가량으로 이
는 2013년에 비해 약 50% 이상이 증가한 규모이다 [10]. 또한 전기차를 
포함한 2차 전지 시장 규모와 기술 수준이 급격히 성장함에 따라 배터리
의 단가와 에너지 밀도도 매년 개선되고 있다.  
흔히 전기 자동차로 분류되는 차세대 자동차는 대표적으로 내연기관과 
전기 동력이 혼합된 PHEV 와 온전히 전기 동력만으로 가동되는 BEV 로 
나누어진다 [11-13]. 그림 1.2는 PHEV 와 BEV 의 일반적인 전력 시스템 
구조를 나타내었다. 이 중 BEV 에서는 ICE(internal combustion engine)로
부터 공급되는 발전되는 전력이 없다는 것만 제외하면 PHEV 와 동일한 
구조를 가지고 있다. PHEV 와 BEV 시스템에서는 두 종류의 배터리가 
사용된다. 주로 200-300 V 범위의 HV 버스에 연결되어 메인 동력을 제
공하는 HV 배터리와 14 V 의 LV 버스에 연결된 보조 전원용 LV 배터리
가 있다. 
 




이러한 차세대 자동차 전력 시스템 구조에서 가장 중요한 역할을 하는 
컨버터는 두 종류가 있다. 우선 OBC(on-board charger)는 충전 전력을 
공급하는 계통 전원과 HV 버스 간의 연결을 담당한다. 주로 용량은 수 
kW 에서 수십 kW 에 이르며 V2G (vehicle-to-grid) 기능을 수행하기 위해
서 양방향 컨버터로 설계된다. 다음으로 HV 버스와 LV 버스 간의 전력 
전달을 수행하는 LDC(low-voltage DC-DC converter)가 있다. LDC 컨버터
는 주로 HV 버스에서 LV 버스로 전력 변환을 수행하지만, 추가적으로 
HV 배터리를 충전하고 위험 상황에서 HV 배터리의 동력을 대체하기 위
해서 양방향 컨버터가 이용된다. OBC와 LDC 모두 안전에 관한 이슈 때
문에 절연형의 IBDC 를 이용하여 제작되는 것이 일반적이다.  
 
  차세대 반도체 변압기 (SST) 
 
기존의 전력 배전 체계는 중앙 집중 방식의 발전원을 중심으로 설계되
었다. 작게는 수 MW 크게는 수 GW 에 이르는 대용량의 발전소에서 생
산된 전력은 방사형의 전력망을 통하여 개별 수용가로 전달된다. 그러나 
이러한 대형 발전소의 환경 오염 등에 관한 문제로 인해서 지속 가능한 
신재생에너지원의 도입이 대안으로 제안되었다. 이러한 RES 들은 소규모
의 전력 생산이 가능하며 설치 규모가 임의적으로 축소-확장이 가능하다
는 장점이 있다. 중앙의 대규모 전력원에 의존하지 않는 분산적으로 설
치된 전원이 전체 전력 공급에 큰 부분을 차지하게 될 것이며 이러한 차
세대 전력망의 비중은 미래에도 꾸준히 증가할 추세이다. 
이처럼 전력의 생산과 소비가 구분되지 않는 상호적인 전력시스템을 
일컬어 스마트 그리드라고 칭한다. 스마트 그리드란 기존의 단방향 전력
망 구조에서 탈피하여 전력 공급자와 소비자가 정보 기술을 이용하여 에
너지 효율을 최적화하는 차세대 지능형 전력망을 뜻한다. 스마트 그리드
 
7 
에는 다수의 분산 전원이 배전망 내에 설치되어 전력의 흐름이 양방향으
로 이루어진다. 또한 다양한 전기 정보 기술을 이용하여 전력을 관리하
기 때문에 높은 전력 품질을 기대할 수 있게 된다. 
한편 변압기는 전력 에너지의 송배전에서 가장 필수적이고 중요한 부
분 중 하나이다. 기존의 변압기는 50/60 Hz 주파수의 교류 전력을 처리
한다. 스마트 그리드에 대한 관심과 맞물려 최근 활발히 연구가 진행되
고 있는 SST(solid-state transformer)는 기존의 50/60 Hz 저주파 변압 대
신 반도체 소자를 이용한 수십 수백 Hz 의 고주파 변압을 이용한다 [14-
17]. SST 는 기존의 수동 변압기와 달리 스마트 그리드 구역 내의 전력 
품질을 능동적으로 제어하고 관리할 수 있다는 장점이 있다. 역내 전압
을 순시적으로 제어할 수 있으며 고조파 제거, 무효전력 제어 등의 기능
을 제공할 수 있다. SST 를 이용한다면 지역 전력망은 계통의 고장 등으
로 인한 문제 등에서 자유로워지게 되어 스마트 그리드 내의 전력 신뢰
성을 향상시킬 수 있다. 또한 고주파의 변압기를 이용하기 때문에 대용
량의 전력 변환을 높은 전력 밀도의 장치로 처리할 수 있다. 전력전자 
기술의 발전과 반도체 소자의 가격 하락으로 인해서 SST의 현실성은 더
욱 부각되고 있다. 
그림 1.3은 SST 의 여러 구조 중 가장 대표적인 3단 구성의 전력 회로
 




를 보여주고 있다. 가운데에 위치한 절연형 DC-DC 컨버터를 중심으로 
양 측에 MV-링크와 LV-링크가 존재한다. MV-링크와 LV-링크는 양방향 
AC-DC 컨버터를 통하여 각각 계통 측이 될 MVAC 라인과 스마트 그리
드 측이 될 LVAC 라인과 연결된다. 중앙에 위치한 절연형 양방향 DC-
DC 컨버터는 SST 시스템의 절연을 담당하고 있는 부분으로서 입력과 
출력 모두 직류 전압을 정격으로 하고 있다. 풀-브릿지 회로를 통하여 
변압기 양단에 고주파의 교류 전압을 형성하고 이를 변압기에 통과시키
기 때문에 높은 전력밀도의 절연 기능을 제공한다. SST에 관한 대다수의 
연구에서 3단 구성 방식을 채택하고 있으며 따라서 절연형 양방향 DC-





1.2 절연형 양방향 DC-DC 컨버터 (IBDC) 
 
ESS, EV, SST 이외에도 다양한 용도에서 IBDC 에 대한 수요는 꾸준히 
증가하고 있다. 아래는 IBDC 의 여러 종류 중 가장 대표적인 회로들을 
보여주고 있다 [18-19]. 그림 1.4, 그림 1.5, 그림 1.6는 각각 위상-천이 풀
-브릿지 (phase-shifted full-bridge, PSFB) DC-DC 컨버터, LLC DC-DC 컨
버터, DAB (dual-active-bridge) DC-DC 컨버터의 회로도이다. 세 개의 컨
버터 회로는 모두 고주파 변압기 양단에 능동소자 기반의 브릿지 회로를 
갖추고 있다. 
 
  PSFB DC-DC 컨버터 [20-23] 
 
PSFB DC-DC 컨버터는 가장 기본적인 형태의 절연형 DC-DC 컨버터
인 풀-브릿지 DC-DC 컨버터와 동일한 회로로 구현된다. 다만 ZVS 
(zero-voltage-switching) 특성 개선을 위하여 위상-천이 방식으로 구동한
다. 회로의 동작 특성은 일반적인 벅 컨버터와 동일하다. 일차단은 캐패
시터로 연결된 전압원의 특성을 보이며 이차단에는 DC 인덕터의 정류 
효과를 이용하여 전류원의 특성을 보인다. 고주파 변압기의 기능은 절연
을 제공하고 전압 이득 비율을 조정한다.  PSFB 컨버터는 출력단이 전
류원으로 동작하기 때문에 출력 전압의 리플 성분이 크지 않다는 장점이 
있다. PSFB 컨버터의 단점은 다음과 같다. 
- 전압 이득이 시비율 D 에 의해서 결정되며 변압기의 권선비가 N 이
라고 가정했을 때, V2/V1 = ND 이다. 시비율의 범위는 1부터 0 사이이기 
때문에 PSFB 컨버터의 전압 이득은 0-N 으로 제한된다. 
- 출력단 리플을 저감하기 위해서 추가적인 DC 인덕터가 연결되며 다
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른 컨버터에 비해서 비교적 큰 크기의 인덕턴스를 필요로 한다. 이는 전
력 밀도의 감소로 이어진다. 
- ZVS 를 위해서 일정 이상의 누설 인덕터스가 설계되어야 한다. 그러
나 누설 인덕턴스의 영향으로 인해서 사용 가능한 시비율의 범위가 제한
되며 이는 전압 이득을 제한한다. 
- PSFB 컨버터는 중부하에서 소프트-스위칭을 수행한다는 장점이 있
다. 반면에 경부하의 범위에서는 일차단 브릿지의 지상 레그의 스위치들
의 ZVS 가 누설 인덕턴스의 전류 크기에 의해서 결정되기 때문에 지상 
레그의 ZVS 가 불가능하게 된다. 
- 변압기의 누설 인덕턴스와 출력단의 DC 인덕터 사이에 스위칭이 발
생하기 때문에 두 개의 인덕터 간의 전류 차이가 2차 측 스위치의 전압 
스파이크를 야기한다. 
 
  LLC DC-DC 컨버터 [24-26] 
 
다음으로 그림 1.5는 공진형 브릿지 컨버터 중 가장 널리 사용되고 있
는 LLC 타입의 컨버터이다. 기존의 직렬 공진형 컨버터는 전압 이득이 
 




제한된다는 단점이 있으며, 병렬 공진형 컨버터는 경부하 순환전류가 큰 
도통 손실을 야기한다는 단점이 있다. LLC 컨버터는 직렬 공진형 컨버터 
및 병렬 공진형 컨버터의 이러한 단점을 극복하고자 개발되었다. 전압이
득-주파수 곡선 특성이 공진점을 주위로 가파르기 때문에 넓은 전압 범
위 안에서 비교적 작은 주파수 변동만으로 제어를 수행할 수 있다는 장
점이 있다. 
반면에 LLC 컨버터는 다음과 같은 단점을 지닌다. 
- 비대칭적인 회로 구조를 지니고 있기 때문에 순방향과 역방향 전력 
전달 시의 동작 특성이 달라지게 된다. 특히 역방향 제어 시에는 단순한 
직렬 공진 컨버터와 동일하게 동작하여 전압 이득 폭이 제한되게 된다. 
- 가변 주파수를 이용하여 제어하기 때문에 컨버터의 설계가 최적화되
기 어렵다. 스위칭 주파수에 의해서 스위칭 손실, 자성 소자 설계가 큰 
영향을 받는다. 
- 추가적인 공진 소자들이 요구된다. 일반적으로 공진에 필요한 인덕
턴스는 DAB 컨버터에서 사용되는 인덕턴스에 비해서 크게 설계된다. 더
불어 공진을 위한 캐패시터 소자가 추가적으로 요구된다. 따라서 전력 
밀도를 최적화하는 데에 한계를 지니고 있다. 
 




 단상 DAB DC-DC 컨버터 [27-30] 
 
DAB 컨버터의 가장 주요한 특징은 적은 소자 수만으로도 절연형 양
방향 전력전달이 가능하다는 데에 있다. 그림 1.6에 나타난 것처럼 변압
기와 직렬로 연결된 인덕터(L)만으로 전력 전달을 수행한다. 직렬 인덕
턴스는 추가적인 인덕터를 이용하여 구현할 수 있지만 변압기 설계 조건
에 따라서 변압기의 누설 인덕턴스를 직접 이용하는 것도 가능하다. 또
한 앞서 설명한 PSFB 컨버터의 DC 인덕터와 다르게 L 은 교류 인덕터
로 동작하기 때문에 PSFB 컨버터에 비해 훨씬 작은 인덕턴스만으로도 
동일한 크기의 전력을 전달하도록 설계가 가능하다. 따라서 PSFB 컨버
터 및 LLC 컨버터와 동일하게 변압기 양단을 브릿지 회로로 구성한다고 
가정했을 때 DAB 컨버터는 추가적인 수동 소자 없이 회로 구현이 가능
하다. 이는 높은 전력 밀도를 달성하는 데에 매우 유리하며 DAB 컨버터
의 가장 큰 장점이다. 
DAB 컨버터의 인덕터 전류 파형은 양단의 브릿지 회로에 의해서 인
가된 전압에 의해서 결정된다. 따라서 인덕터 전류는 일차단 전압에 비
하여 느린 위상을 가지고 이차단 전압과 비교해서는 빠른 위상을 가지기 
때문에 넓은 영역에서 모든 스위치의 ZVS 을 달성하는 데에 유리하다. 
DAB 컨버터를 구동하는 가장 기본적인 방식은 양 풀-브릿지 간의 위
상-차이만으로 제어하는 방법이다. 제2장에서 자세히 다룰 이 방법의 장
점은 제어가 간단하며 전압 비율이 1:1일 경우 모든 영역에서 ZVS 를 달
성한다는 점이다. 그러나 전압 비율이 변할 경우 경부하로 내려갈수록 
ZVS 특성이 나빠지는 것과 동시에 순환 전류의 크기도 증가하여 변환 
효율이 급격히 떨어진다. 
DAB 컨버터의 또 다른 단점 중 하나는 컨버터의 입출력이 모두 전압
원으로 구성된다는 점이다. 입력 및 출력 캐패시터는 직렬 인덕턴스의 
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교류 전류를 필터링해야 하며 이는 캐패시터의 높은 RMS 전류를 야기
하게 된다.  
  
 







1.3 DAB DC-DC 컨버터 연구 배경 
 
본 논문은 앞서 설명한 다양한 IBDC 토폴로지 중 DAB DC-DC 컨버
터에 대하여 연구를 수행하였다. 아래는 본 논문에서 수행한 DAB 컨버
터에 관련된 연구의 세부적인 주제들에 관한 선행 연구에 관하여 간단히 
소개하도록 한다. 
 
 선행 연구: 변조 전략 
 
DAB 컨버터를 구동하기 위한 가장 기본적인 방법은 일차단과 이차단 
브릿지 전압을 사각 파형으로 구동한 뒤에 두 전압 파형 간의 위상-차이
를 이용하여 제어를 수행하는 위상-천이 변조 방법(phase-shift modula-
tion, PSM)이다. PSM 방법은 제어의 자유도가 1이기 때문에 구현이 간단
하며 양방향 제어를 포함한 컨버터의 제어가 용이하다 [27]. PSM 은 변압
기의 권선비를 고려한 입력-출력 전압 비율이 1일 때에는 넓은 영역에서 
ZVS 를 달성하며 높은 효율을 보인다. 
그러나 기존 PSM 방식의 가장 큰 단점은 전압 비율이 1이 아닐 경우
에 매우 낮은 경부하 효율을 보인다는 점이다. 특히 이러한 현상은 전압 
비율이 1에서 멀어질수록 심해진다. 우선 PSM 방법은 경부하 영역에서 
매우 큰 순환 전류를 가지며 이는 도통 손실을 증가시킨다. 또한 전압 
비율이 1보다 작은 (큰) 경우 경부하 영역에서 이차단 (일차단) 스위치
가 소프트-스위칭을 하지 않게 되며 이는 스위칭 손실 및 노이즈의 증가
를 야기한다. 
이러한 PSM 의 한계를 극복하기 위하여 위상-차이 에 더불어 각 브
릿지 전압의 시비율 d1와 d2를 이용한 삼차원 변조 방법들이 제안되었다. 
우선 TRM(triangular modulation)방법은 인덕터 전류를 삼각형-파형으로 
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의도적으로 형상화하여 구동하는 방법이다 [28], [49], [50]. TRM 은 그림 
2.2에서 지적한 PSM 의 경부하 순환 전류 문제를 해결하고 턴-오프 시 
전류를 0으로 만들어 ZCS(zero-current-switching)를 달성하기 위해 제안
된 방법이다. 그러나 TRM 방법은 MOSFET 기반의 컨버터에 적용되었
을 때 ZCS 의 장점이 크게 드러나지 않으며 오히려 ZVS 를 달성하지 못
한다는 단점을 가지고 있다. 
또한 DAB 컨버터의 변조의 자유도를 이차원으로 증가시키는 방법들
이 제안되었다 [51-55]. 브릿지 간 위상-차이와 일차단 브릿지의 시비율을 
적용한 방법과 일차단과 이차단 전압의 시비율을 동일하게 하여 변조하
는 방법이 있다. 이차원 변조 방법은 다양한 목적을 위하여 제안되는데, 
주로 컨버터의 변환 손실을 최소화하거나 [51], 무효 전력 성분을 최소화
하여 도통 손실을 줄이는 목적을 가지고 있다 [52-5]. 그러나 이차원 변
조 방법은 태생적으로 세 개의 변조 독립성 중 하나를 포기하기 때문에 
최적의 구동이 불가하다는 한계가 있다. 
시비율 d1와 d2, 위상 를 모두 독립적으로 이용하는 삼차원 변조 전략
은 크게 두 가지 방법으로 나누어 분류할 수 있다. 우선 수치-해석적 분
석을 기반으로 한 변조 방법이 있다 [33], [41], [46], [56]. 시간-영역의 분석
을 통하여 DAB 컨버터의 동작 특성을 밝힌 후에 도통 전류를 최소화하
거나 [33], 전달 효율을 최대화하거나 [41], [56], 소프트-스위칭을 목표로 
하여 [46] 변조 방법의 해를 도출한다. 그러나 수치-해석 기반의 변조 전
략은 오프라인 계산을 기반으로 한 룩-업 테이블(look-up table)을 요구한
다. 또한 이러한 변조 전략의 실제 구현 성능은 컨버터의 설계 파라미터
에 크게 의존하고 모델링의 정확도에 따라 변조의 해가 크게 의존한다는 
단점이 있다. 
한편 삼차원 변조 전략 중 실시간 계산을 기반으로 한 방법들 또한 제
안되었다 [59], [60]. [59]에서 소개된 변조 방법은 경부하 조건에서는 rms 
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전류의 최소화, 중부하 조건에서는 ZVS 를 목적으로 하여 변조 신호를 
결정한다. 무효 전력 성분의 최소화를 위해 제안된 방법도 소개되었다 
[60]. 본 논문의 제 3 장에서는 이러한 실시간 삼차원 변조 방법을 대상
으로 하여 제안한 변조 방법의 효용을 비교 검증한다. 
 
 선행 연구: 소신호 모델링 
 
전력전자 회로의 안정성 분석은 소신호 모델링을 기반으로 이루어진다. 
일반적인 DC-DC 컨버터의 소신호 모델링 방법은 다음과 같다. 우선 컨
버터의 스위칭 상태에 따라서 등가 회로를 결정한 뒤에 이를 기반으로 
각 동작 구간에 대해서 상태 방정식을 수립한다. 스위칭 특성에 의한 불
연속 상태 방정식은 하나의 스위칭 주기 동안의 평균화를 거쳐서 연속 
함수를 구성한다. 이를 선형화 작업을 거치면 라플라스 영역에서의 소신
호 모델이 도출되게 된다. 이러한 모델링 방법을 상태-공간 평균화 기법
(state-space averaging, SSA)이라고 한다. 
그러나 DAB 컨버터의 전류 파형은 스위칭 주파수에 따라 평균이 0인 
주기 함수 특성을 보인다. 교류 함수적인 특성 때문에 스위칭 구간 동안
의 평균화 기법을 적용하는 것이 불가능하게 된다. 따라서 기존의 일반
적인 DC-DC 컨버터의 소신호 모델링 기법이 DAB 컨버터에서는 적용될 
수 없다. 대신 DAB 컨버터의 모델링에는 인덕터의 동특성을 충분히 빠
르다고 가정한 채 전압 캐패시터의 동특성만을 고려하는 일차 모델링 방
법이 주로 이용된다 [37-40].  
이러한 일차 모델은 간단하게 계산할 수 있다는 장점이 있지만 고주파 
및 저주파 대역에서 실제 컨버터의 소신호 특성과의 오차를 가지고 있다. 
또한 일차 모델링 방법은 삼차원 변조 방법을 이용한 DAB 컨버터에는 
적용될 수 없다. 
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DAB 컨버터의 보다 정확한 소신호 모델을 도출하기 위해 다양한 방
법들이 제안되었다. 디지털 제어기를 이용한다는 전제하에 이산 모델을 
이용한 모델링 방법들이 제안되었다 [61], [64]. 이산 모델을 이용하여 각 
동작점에서 소신호 특성을 선형화하여 구할 수 있다. 그러나 이러한 방
법은 개별적인 동작점에서 소신호 모델을 도출해야 한다는 어려움이 있
다. DAB 컨버터의 스위칭 상태에 따른 동작 구간을 구분하여 각 구간마
다의 리아프노프 안정성 판별법을 적용한 방법도 제안되었다 [63]. 그러
나 각 구간의 안정성이 글로벌 안정성을 보장하지 못한다는 점에서 한계
를 지니고 있다. 
한편 전력전자 회로는 다중-주파수 평균화 (multi-frequency averaging, 
MFA) 기법 또는 일반 평균화 (generalized averaging) 기법이라고 불리는 
모델링 방법을 이용하여 소신호 모델을 도출할 수 있다 [65], [68]. 이러한 
방법의 특징은 컨버터의 상태 변수로 정의되는 인덕터 전류 또는 캐패시
터 전압의 고차 고조파 성분을 포함한 모델을 이용하는 것이다. 고조파 
성분의 차수가 증가함에 따라 모델링의 복잡도가 증가하지만 높은 정확
도의 결과를 얻을 수 있다 [67]. DAB 컨버터에도 이러한 다중-주파수 방
법을 적용한 모델링 방법이 제안되었다 [66]. 출력 전압과 인덕터 전류의 
DC-성분과 1-고조파 성분을 이용하여 모델링의 정확도를 개선하였다.  
 
 선행 연구: 자화 인덕턴스를 고려한 변압기 설계 
 
DAB 컨버터는 변압기의 직렬 인덕턴스를 에너지 전달 원리로 이용하
기 때문에 직렬 인덕턴스의 값이 매우 중요하다. 일반적으로 DAB 컨버
터의 분석은 변압기의 자화 인덕턴스는 이상적으로 무한대인 것으로 가
정한다. 실제 변압기의 자화 인덕턴스는 직렬 인덕턴스의 수 배에서 수
백 배 사이의 값을 가지고 있다. 그러나 자화 인덕턴스의 값이 상대적으
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로 작은 값을 지닐 때는 DAB 컨버터의 동작특성에 큰 영향을 미친다. 
실질적인 자화 인덕턴스의 영향은 소프트-스위칭 특성과 rms 전류 특성
에 반영된다. 특히 자화 인덕턴스의 크기는 컨버터의 스위칭 손실과 도
통 손실 간의 상쇄 관계를 갖는다고 알려져 있다 [69], [70]. 
DAB 컨버터의 변압기 설계에 관한 다수의 논문이 있음에도 불구하고 
[76-79] 변압기의 자화 인덕턴스의 설계에 관한 논문은 그 수가 많지 않
다. 자화 인덕턴스 값의 변화에 따른 소프트-스위칭 영역의 변화에 관한 








1.4  연구 범위 
 
본 연구는 단상 DAB DC-DC 컨버터의 설계, 모델링, 제어를 목적으로 
한다. 본 절에서는 논문의 제 3 장, 제 4 장, 제 5 장에서 각각 다룰 주
제의 목적 및 기여에 대해서 간단히 언급한다. 
 
  넓은 동작 범위를 위한 변조 방법 
 
본 논문은 DAB 컨버터의 넓은 전압 및 부하 범위에서의 고효율 동작
을 위한 변조 방법을 제안한다. 앞서 설명했듯이 DAB 컨버터의 제어를 
위한 가장 기본적인 방식인 PSM 은 넓은 동작 범위에서 높은 효율을 보
장하지 못한다는 단점이 있다. 따라서 DAB 컨버터의 삼차원 변조에 관
한 이슈는 시비율과 위상으로 구성된 삼차원의 변조 변수에서 최적의 조
합을 찾아내는 데에 있다. 전력변환 컨버터는 하나의 고정된 입력에서 
출력의 전압, 전류 혹은 전력을 제어해야 한다. 이에 반해 DAB 컨버터
의 변조 변수의 자유도는 삼차원이기 때문에 정해진 운영 조건에서 무한 
개의 변수 조합이 가능하다. 그리고 변수의 조합에 의해서 컨버터의 주
요한 운영 특성인 순환 전류의 크기 및 ZVS 특성이 결정된다. 
본 논문에서 제안하는 실시간 삼차원 변조 방법은 양단 전압 및 전류 
정보의 기본파 성분만을 이용하여 모델링을 수행하고 이를 기반으로 도
출된 최적 변수 조합을 이용한다. 시간-영역 모델링 방법과 다르게 기본
파 성분을 이용한 모델링을 이용하면 분석적 수식(analytic equation)을 
이용하여 DAB 의 운영 특성을 표현할 수 있다. 결과적으로 기본파 모델
링을 이용하여 삼각 함수에 근거한 매우 간단한 제어기만으로도 넓은 전
압과 부하 범위에서 높은 효율을 달성하는 변조 방법을 제안한다. 




앞서 설명한 것처럼 기존의 일반적인 DC-DC 컨버터의 소신호 모델링 
기법이 DAB 컨버터에서는 적용될 수 없다. 따라서 DAB 컨버터의 모델
링에는 인덕터의 동특성을 충분히 빠르다고 가정한 채 전압 캐패시터의 
동특성만을 고려하는 일차 모델링 방법이 주로 이용된다. 이러한 일차 
모델은 계산이 간단하다는 장점이 있다. 그러나 일차 모델을 기반으로 
구한 DAB 컨버터의 전달 함수는 고주파 및 저주파 대역에서 오차를 가
지고 있다. 또한 삼차원 변조 방법을 이용했을 때는 일차 모델링 방법을 
적용할 수 없다. 
본 논문에서는 일차 모델링의 부정확성을 보완하기 위한 다중-주파수 
상태 방정식 방법을 이용한 소신호 모델링 기법을 제안한다. 제안한 모
델링 방법은 연속 함수적인 특성을 보존한 채 DAB 컨버터의 소신호 특
성을 분석 함수를 통해서 나타낼 수 있다는 장점이 있다. 출력 측 전압
과 전류는 DC-성분과 2-고조파 성분을 이용하고 변압기 측 전류는 1-고
조파와 3-고조파 성분을 이용하여 7차 모델을 구성하여 차수에 따른 각 
모델 간의 대신호 특성을 비교한다. 나아가 5차 모델을 기반으로 한 소
신호 모델을 도출하였으며 이를 기반으로 안정적인 전압 제어기 설계를 
수행한다. 
 
 변압기 최적 설계 
 
본 논문은 추가적으로 실제적인 컨버터의 운영 효율을 개선하기 위해
서 DAB 컨버터의 변압기 설계 방법을 제안한다. DAB 컨버터에서 변압
기의 역할은 절연을 제공하는 것에 더해 전력 변환 메커니즘에서 주요한 
기능을 담당하고 있다. 
한편 앞서 간단히 언급한 것처럼 자화 인덕턴스의 값이 상대적으로 작
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은 값을 지닐 때는 변압기의 설계 값이 DAB 컨버터의 동작특성에 큰 
영향을 미친다. 특히 자화 인덕턴스의 크기는 컨버터의 스위칭 손실과 
도통 손실 간의 상쇄 관계를 갖는다. 
본 논문에서는 T-모델의 변압기 모델을 가정하여 설계 변수에 따른 
컨버터의 동작 특성에 대하여 분석한다. 총 세 개의 인덕터로 구성된 변
압기 모델이 적용된 DAB 컨버터는 고차 푸리에 성분을 이용하여 간단
히 분석될 수 있다. 직렬 인덕턴스의 분배에 관한 변수와 자화 인덕턴스
의 비율에 관한 변수를 정의한다. 변압기 설계 변수에 따른 소프트-스위
칭 특성과 rms 전류 특성을 비교하고 손실 모델을 기반으로 한 효율 측
면에서 최적의 변압기 설계 변수의 조합을 결정한다. 제안한 설계 방법
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1.5  논문 구성 
 
본 논문의 구성은 다음과 같다. 
제 2 장에서는 단상 DAB 컨버터의 전반적인 동작 특성에 대해서 설
명한다. 컨버터의 분석을 정상 상태 특성, 손실 모델, 소신호 모델의 관
점에서 나누어서 접근한다. 
제 3 장은 논문에서 제안하는 기본파 성분을 이용한 변조 방법에 대해
서 소개한다. 기존의 변조 방법들의 동작 원리와 특성을 설명한 뒤에 제
안한 변조 방법을 위한 모델링 기법에 대해서 설명한다. 기본파 모델을 
기반으로 하여 순환 전류 저감을 위한 변조 방법을 제안한다. 제안한 방
법의 실제 운영 특성을 손실 모델을 기반으로 예측하며 제안한 방법을 
통한 효율 개선 효과를 실험적으로 검증한다. 
제 4 장은 다중-주파수 모델링을 기반으로 한 DAB 컨버터의 연속 소
신호 모델링 방법에 대해서 논한다. 상태 변수를 고조파 성분으로 나누
어서 모델링을 수행하여 DAB 컨버터의 전류 정보를 포함한 정확한 소
신호 모델을 도출한다. 또한 이를 기반으로 한 DAB 컨버터의 전압 제어
기를 설계하여 이를 실험적으로 검증한다. 
제 5 장은 DAB 컨버터의 고주파 변압기 설계에 관한 장으로서 우선 
T-모델의 변압기가 연결된 DAB 컨버터의 분석을 용이하게 하기 위한 
고조파 기반의 정상 상태 모델링 방법을 이용한다. 이를 기반으로 변압
기의 직렬 인덕턴스와 자화 인덕턴스의 값에 의한 컨버터의 변환 효율 
변화 추이를 분석하여 변압기 최적 설계에 대한 방법을 제시한다. 







제 2 장  DAB DC-DC 컨버터 
 
본 장에서는 DAB 컨버터의 설계 및 분석을 위한 기본적인 분석 방법
을 여러 측면에서 다룬다. 가장 우선적으로 컨버터의 동작을 알기 위해
서는 정상-상태 분석이 필수적이다. 정상-상태 분석에서는 컨버터가 정상
-상태에서 동작한다는 가정하에 입출력 전력, 인덕터 전류 파형 등에 대
한 정보를 구한다. 이러한 기본 파형에 대한 정보는 주어진 컨버터의 정
격 사양을 만족시키기 위한 스위치 및 수동 소자를 설계하고 선정하는 
데에 이용된다. 나아가 정상-상태 분석 결과는 컨버터의 손실을 예측하
고 이를 최소화하는 과정에 이용된다. 
이어서 DAB 컨버터의 소신호 모델과 손실 모델에 대한 간략한 소개
를 한다. 컨버터의 소신호 모델은 안정적인 제어기 설계에 필수적인 분
석이다. DAB 컨버터는 대개의 DC-DC 컨버터와 달리 전류 파형에 대한 
평균화 기법을 적용할 수 없다는 특징이 있다. 따라서 DAB 컨버터의 소
신호 모델을 구하는 방법은 이러한 특징을 극복하여 넓은 주파수 범위에
서 정확한 주파수 특성을 알아내는 데에 주목한다. 
한편 DAB 컨버터의 손실 모델을 구하는 과정은 일반적인 전력변환 
장치의 손실 모델을 기반으로 한다. 그러나 DAB 컨버터는 스위칭 손실
은 각 스위치의 개폐 순간에 전류 파형의 크기와 방향에 크게 의존한다. 
본 장에서는 논문의 나머지 부분에서 이용될 DAB 컨버터의 손실 모델
에 대한 개괄적인 설명을 한다. 
 
2.1  정상-상태 분석 
 
그림 2.1은 단상 DAB DC-DC 컨버터의 회로도를 나타낸다. 입력 측 
풀-브릿지는 S1-4, 출력 측 풀-브릿지는 S5-8로 구성되어 있다. v1과 v2는 각
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각 입-출력 직류 전압, u1과 u2는 풀-브릿지에 의해 인가된 교류 전압이다. 
i1과 i2는 각각 입-출력 직류단 전류이고, iL 은 변압기 1차단 측 전류이다. 
C1과 C2는 입출력 캐패시턴스이다. 변압기는 이상적이라는 가정하에 직
렬 인덕턴스 L 과 권선비 1:n 으로 나타내었다. Ro는 출력 측 부하로서 양
의 방향의 전력 전달 시의 저항 부하를 의미한다.  
컨버터의 양 단의 직류 형태의 입력 및 출력 전압은 풀-브릿지 회로를 
통하여 스위칭 주파수의 3-레벨 전압을 형성한다. u1과 u2는 사이에 위치
한 변압기 및 변압기의 인덕턴스 L 에 인가되어 교류 전류를 생성한다. 
DAB 컨버터의 변환 이득을 결정하는 전력 전달량은 인덕터 전류와 풀-
브릿지 전압에 의해서 결정된다. 또한 변환 효율에 큰 영향을 미치는 
ZVS 특성 및 도통 전류 특성 또한 인덕터 전류의 파형에 의해 결정된다. 
 
 시간-영역 분석 
 
위상-천이 DAB 
가장 기본적인 DAB 컨버터의 구동 방법은 u1과 u2를 그림 2.2와 같이 
사각 파형으로 인가한 뒤에 두 전압 간의 위상-차이만을 이용하여 제어
 




를 하는 기법이다 [27]. 이를 위상-천이 변조 방법(PSM)이라고 한다. 그
림 2.2는 두 주기 동안 위상-차이가 45도일 때 u1, u2, iL, i1, i2의 정상-상태 
파형을 보여준다. PSM 방식은 브릿지의 스위칭 상태에 따라서 반 주기 
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V1과 V2는 각각 v1과 v2의 정상-상태 값이다. 정상-상태에서의 L 에 흐
르는 전류의 평균치는 0이며 따라서 다음과 같은 경계 조건을 구할 수 
있다. 
 0 2( ) ( )L Li t i t  (2.2) 
식 (5.1)을 이용하여 식 (2.2)를 계산하여 t1 – t0 = (Ts 와 t2 – t1 = 
(1 –()Ts 의 관계를 적용하면 식 (2.3)을 구할 수 있다. 
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  
 (2.3) 
컨버터의 입력 전류 i1은 그림 2.2에서와 같이 1차단 풀-브릿지의 스위칭 
상태와 인덕터 전류의 조건에 의해서 결정된다. 평균 전류는 다음과 같























따라서 컨버터 손실이 0이라고 가정했을 때, 컨버터의 전달 전력은 평
균 전류를 이용하여 계산할 수 있다. 음의 전력 전달을 고려한 전력의 
크기는 식 (2.5)와 같이 나타낼 수 있다. 






      
     (2.5) 
그림 2.3은 위상-차이 가  –에서 로 변할 때까지 식 (2.5)를 이용하
여 계산한 전력을 보여준다. 전달 전력의 변화를 효과적으로 표현하기 









  (2.6) 
위상이 0보다 클 때에는 u1이 u2에 비해 앞서게 되며 이 때는 입력단에
서 출력단으로 전력이 전달된다. 반면에 위상이 0보다 작을 때에는 u1이 
u2에 비해 뒤쳐지게 되며 전력 전달 방향은 반대가 된다. 한편 임의의 
전력양인 P1'을 전달할 수 있는 위상의 값은 그림의 1과 2로 두 개의 
동작점에서 구해진다. 그러나 이중 가 –보다 작거나 보다 클 경
우 풀-브릿지 전압과 전류 간의 위상-차이가 불필요하게 많이 발생하여 
순환 전류를 야기한다. 
DAB 컨버터가 고정된 설계 조건 내에서 전달 가능한 최대 전력은 
가 ±일 때이다. 즉, u1과 u2가 ±90도의 위상-차이를 가질 때 최대 전
력이 전달된다. 스위칭 주파수가 고정되었을 때 최대 전력의 크기는 식 
(2.6)을 결정하는 양 단의 직류 전압의 크기와 변압기 소자의 직렬 리액
 




턴스에 의해서 결정된다. 이는 인덕터에 가해지는 전압이 클수록, 인덕
터의 리액턴스의 값이 작을수록 흐르는 전류가 크다는 것으로 해석할 수 
있다. 
 
삼차원 변조 DAB 
풀-브릿지 회로의 상단 스위치만 켜진 경우 (혹은 하단 스위치만 켜진 
경우) 인덕터 전류는 입력 또는 출력 전류를 거치지 않고 흐르며 이를 
프리-윌링(free-wheeling)이라고 한다. 프리-윌링 구간에는 u1과 u2가 0-전
압을 갖게 된다. 프리-윌링 구간을 포함한 DAB 컨버터의 변조 변수는 
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 (2.7) 
앞서 PSM 구동 방식에서의 정상-상태 분석은 식 (5.1)의 구간-단위 
(piece-wise) 전류 방정식을 세우고 이를 시간-영역에서 풀이함으로써 이 
 
 






(a)   (b)   (c) 
 
(d)   (e)   (f) 
 
(g)   (h)   (i) 
 
(j)   (k)   (l) 




루어진다. 한편 구간-단위 전류 방정식을 구하기 위해서는 구간 별 등가
회로를 우선적으로 정해야 한다. 삼차원 변조 방식은 d1, d2, 의 조합에 
의해서 결정되기 때문에 다양한 스위칭 패턴을 가지고 있다. u1이 한 주
기 동안 상승-하강-하강-상승하는 스위칭 구간을 기준으로 하여, u2의 스
위칭 패턴 은 총 12개의 모드로 구분할 수 있다 [31-33]. 그림 2.5는 각 
스위칭 모드에 따른 예시 파형을 보여준다. 
시간-영역 분석 방법을 이용하여 전달 전력 및 도통 전류의 분석해
(analytic solution)를 유도하기 위해서는 각 동작 모드에 따른 전류 방정
식을 개별적으로 수립해야 한다. 각 동작 모드에 따라 총 다섯 개의 구
간을 나누어서 방정식을 세울 수 있다. 예를 들어, 그림 2.6은 그림 2.5
의 모드 2의 파형을 상세하게 나타냈다. 반 주기 동안의 iL 의 방정식은 
다음과 같다. 
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 (2.8) 
식 (2.8)를 이용하면 인덕터 전류 파형에 관한 식을 구할 수 있으며 
이를 기반으로 전력 식을 계산할 수 있다. 이처럼 시간-영역 분석 방법
을 이용하여 전 동작 영역에서의 전력 식 및 전류 파형에 대한 정보를 
계산하기 위해서는 12가지의 스위칭 패턴에 따라서 일일이 방정식을 수
립해야 한다는 단점이 있다. 변조 방법의 변화에 따른 대한 동작 특성을 
살펴보고자 할 때에도 변조 변수의 조합에 따라 각기 다른 전력 식을 이
용해야 한다는 점은 최적 변조 방법을 찾는 데에 큰 어려움을 주는 요소
이다. 
 
  일차 푸리에-영역 분석 
 
기본파 푸리에 성분을 이용한 페이저 모델 [28] 
그림 2.7은 간략화된 DAB 컨버터의 등가 회로로서 변압기 양단의 풀-
브릿지 전압과 변압기의 직렬 리액턴스로 구성되어 있다. 분석의 간편성
을 위하여 변압기의 권선비는 1:1로 가정하였다. DAB 컨버터의 동작 특
성은 풀-브릿지 전압 u1과 u2와 그로 인해 결정되는 인덕터 전류 iL 에 의
해서 정해진다. 정상-상태의 u1, u2, iL 은 평균이 0이며 스위칭 주파수마다 
반복되는 주기 함수이다. 임의의 스위칭 주파수마다 반복되는 주기 함수 
x(t)는 기본파 성분만 고려했을 때 다음 식으로 근사할 수 있다. 
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2 s s
x
x t x t x t      (2.9) 
x0는 x(t)의 평균값인 DC-성분을 의미하며, s 는 2fs 이다. u1의 위상을 
기준으로 했을 때, u1과 u2의 기본파 푸리에 변환 성분은 평균값 x0이 0임
을 고려하여 다음으로 구할 수 있다. 
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F{∙}는 푸리에 변환을 의미한다. 식 (2.10)을 이용하여 스위칭 주파수를 
기반으로 한 페이저(phasor)를 직교-좌표계 (rectangular coordinate) 기반
으로 정의할 수 있다. 
 















간단한 표기를 위하여 입력 전압 v1을 이용하여 다음의 기준 페이저-





  (2.12) 
다음은 정의된 V0를 이용하여 식 (2.11)을 간단히 나타낸 식이다. 
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M 은 v1와 v2 간의 전압 비율이다. 식 (2.13)을 간단히 표현하기 위하여 
전압 페이저의 실수부와 허수부를 식 (2.14)와 같이 정의한다. 각 페이저


























식 (2.14)를 이용하여 식 (2.13)의 전압 페이저를 다음과 같이 간단하
게 표현할 수 있다. 
 









동일한 페이저를 원형-좌표계(polar coordinate)에서는 식 (2.16)으로 표
























식 (2.17)에서 볼 수 있듯이 전압 페이저의 진폭은 직류 전압의 크기
와 시비율 d1과 d2에 의해서 결정된다. u2를 기준으로 변환하였기 때문에 
u2의 위상은 항상 0으로 고정되어 있다. 두 페이저 간의 각도는 위상-차
이에 의해서 정해진다. 
그림 2.8은 직류 전압 V1과 V2가 주어졌을 때, 두 전압 페이저인 Ū1과 
Ū1가 위치할 수 있는 영역을 도시한 그림이다. 두 페이저의 진폭의 최대
치가 결정된 이후 위상-차이에 의해서 상대적 위치가 결정된다. 각도의 
차이는 Ū2를 기준으로 하여 –90도에서 +90도까지로 제한된다. 
페이저 변환을 수행한 뒤에는 다음의 식 (2.18)을 이용하여 인덕터 전
류 페이저를 계산할 수 있다. 




   (2.18) 
XL 은 인덕터의 스위칭 주파수에서의 리액턴스 값이며 sL 이다. 식 (2.15)
 





























































식 (2.12)와 식 (2.14)를 식 (2.20)에 대입하면 입력 전력은 식 (2.21)로 
구할 수 있다. 
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  (2.21) 




















또한 입력단과 출력단의 무효 전력 성분의 합은 다음 식으로 계산된다. 
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(2.23) 
그림 2.9(a)와 (b)는 동일한 Ū2에 대한 두 개의 다른 Ū1의 페이저 관계
를 도시하고 있다. 전압 페이저에 따른 유효 전력과 무효 전력을 면적으
 
40 
로 표시하여 함께 나타내고 있다. 파란색으로 표시된 두 페이저가 이루
는 사다리꼴의 면적은 입-출력 전력과 비례한다. 붉은 색으로 표시된 두 
페이저 간의 거리를 제곱한 면적은 순환 전력과 비례한다. 두 경우 모두 
페이저 사이의 사다리꼴의 면적이 동일하기 때문에 유효 전력을 의미하
는 면적의 넓이가 동일하다. 반면에 두 페이저 간의 거리의 차이로 인해
서 무효 전력의 크기는 그림 2.9(a)가 (b)의 경우보다 크다. 
그림 2.9의 비교를 통하여 동일한 입출력 동작 조건(전압 및 전력)이 
주어졌을 때에 다수의 전압 페이저의 조합이 존재한다는 것을 알 수 있













수 있다. 또한 정해진 진폭에서 주어진 전력을 만족하는 를 구할 수 있
다. 그리고 d1, d2, 의 조합을 어떻게 선택하느냐에 따라 컨버터의 무효 
전력 성분이 바뀐다는 것을 볼 수 있다. 
후술될 부분에서는 앞서 설명한 페이저 모델을 기반으로 실질적인 
DAB 컨버터의 동작 특성을 예측하기 위한 상세 모델을 유도한다. 시간-
영역 분석 방법에서는 변압기의 모델이 달라짐에 따라 전류, 전압 방정
식을 새로이 수립해야 한다. 따라서 선로 저항, 자화 인덕턴스 등의 요
소가 추가적으로 고려되면 모델링의 복잡도는 매우 증가한다. 페이저 모
델을 기반으로 하면 식 (2.18)의 간단한 V = IZ 관계를 이용하여 원하는 
결과값을 계산할 수 있다는 장점이 있다. 
 
도통 손실을 고려한 페이저 모델 
컨버터에는 스위칭 손실과 코어 손실을 포함한 다양한 손실 성분이 있
지만 페이저 기반의 분석 방법을 이용하면 이 중 도통 손실을 쉽게 계산 
가능하다. 실질적인 컨버터 모델을 고려하면 DAB 컨버터의 전력 전달 
경로에는 변압기 및 자성소자의 동손과 MOSFET 의 턴-온 저항으로 인
한 도통 손실이 발생한다. 일반적으로 풀-브릿지 내의 MOSFET 은 동일
한 사양의 스위치를 사용하며, 모든 스위칭 상태에서 인덕터 전류 L 은 
두 개의 스위치를 통해 흐른다. 아래의 분석에서는 컨버터의 전체 도통 
손실을 표현할 수 있는 총 등가 저항 값을 RL 로 간주한다. 
 




그림 2.10는 등가 저항 RL 을 포함한 DAB 컨버터의 등가 회로를 보여
준다. 앞서 간략화된 모델에서는 변압기의 직렬 인덕턴스가 인덕터의 리
액턴스만으로 구성되었던 것과 달리 도통 손실을 고려한 모델에서는 인
덕터의 리액턴스와 직렬 저항으로 표현된다. 전압 페이저에 관한 식 
(2.13)이 그대로 적용이 되며, 기존의 인덕터 전류 식 (2.18)은 다음의 식
으로 표현된다. 





       
 (2.24) 
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 (2.26) 
간략화된 이상적 모델에서는 입력과 출력 전력이 동일했던 것과 달리 
도통 손실이 고려되었을 때는 입력과 출력 전력 사이에 차이가 발생하게 













     




위 식의 P1과 P2의 차이는 도통 손실로 발생하는 소모 전력인 Pcond 를 
의미한다. 식 (2.27)을 살펴보면 컨버터의 도통 손실은 앞서 식 (2.23)에
서 계산한 컨버터의 무효 전력 성분과 비례한다는 것을 알 수 있다. 따
라서 컨버터에서 발생하는 도통 손실을 최소화하기 위해서는 무효 전력 
성분 또한 최소화되어야 한다는 것을 알 수 있다. 또한 컨버터의 동작 
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 (2.28) 
식 (2.28)에 표현된 효율에 관련된 식은 변조 변수인 1, 1, 2, 전압 
비율인 M, 저항-리액턴스 비율인 RL/XL 로만 표현되어 있다. 즉, 도통 손
실을 고려한 DAB 컨버터의 모델은 컨버터의 절대적인 설계 값이 아닌 
상대적인 설계 값에 의존하며 동작 특성은 변조 변수에 의해서 결정된다
는 것을 알 수 있다. 
그림 2.11은 1와 2가 각각 0.3과 1.0이고 M 이 0.8인 경우의 변조 변
수 변화에 따른 DAB 컨버터의 도통 손실로 인한 효율 변화를 보여주고 
있다. 각 조건에서 전달되는 유효전력의 크기는 동일하다. RL/XL 의 비율
 
그림 2.11  변조 변수와 RL/XL 의 변화에 따른 도통 손실을 고려한 




의 범위는 0.01부터 0.16까지 변하며 1은 0부터 1까지 변화한다. 리액턴
스에 대비한 저항 성분의 크기가 커질수록 도통 손실이 증가한다. RL/XL
이 0.16인 경우 변조 변수의 변화에 따라서 효율이 76.4%에서 97.1%로 
변화한다. 저항 성분이 극히 작은 RL/XL 이 0.01의 경우에도 효율은 2% 
이상의 차이를 보인다.  
한편 주어진 조건에 대해서 도통 손실이 최소가 되는 지점, 즉 그림 
2.11의 효율 곡선이 최대치를 갖는 지점을 발견할 수 있다. 여러 RL/XL 
조건에서도 1이 0.8일 때 도통 손실이 최소가 된다. 이에 대한 자세한 
설명은 뒤의 제 3 장에서 다루도록 한다. 
 
  고차 푸리에-영역 분석 
 
앞선 푸리에-영역 분석에서는 기본파 성분만을 고려하여 DAB 컨버터
의 특성을 분석했다. 그러나 기본파 기반의 분석 방법은 u1과 u2의 전압
의 범위에 따라서 시간-영역 분석을 통해 구한 결과와 오차를 갖게 된다. 
일차 성분을 이용한 분석은 정확한 전류 정보를 도출하는 데에는 한계가 
있다. 특히 MOSFET 의 ZVS 특성 분석은 스위칭 순간의 정확한 전류 
값에 크게 의존하기 때문에 더욱 정확한 전류 정보 계산이 요구된다. 
이러한 오차는 고차 푸리에 성분을 고려함으로써 극복할 수 있다. 브
릿지 전압 u1과 u2의 k-차 성분은 식 (2.29)를 이용하여 구해진다. DAB 
컨버터의 전압 및 전류 파형은 평균이 0인 반파 대칭 함수이기 때문에 
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인덕터 전류의 k-차 성분은 앞선 식 (2.18)과 동일하게 적용하여 계산
한다. 
  , 1, 2,
,
1




   (2.30) 
s,k 는 k-차 고조파의 각속도로써 2kfs 이다. 계산된 N-차까지의 전류 
정보를 이용하여 시간-영역의 인덕터 전류를 계산할 수 있다. 
 ,, ,( ) Re sin Im cos
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   (2.31) 
일차 푸리에-영역이 전력과 전류 정보에 대한 분석해를 제공했다면 고
차 푸리에-영역 분석 방법은 수치 계산(numerical computation) 방법을 
통해 해를 구하는 데에 이용된다.  
그림 2.12은 고차 푸리에-분석 방법을 이용하여 계산한 한 주기 동안
의 전압과 전류 파형이다. 계산에 이용된 홀수차 고조파의 수가 1, 2, 10, 
30일 때의 u1, u2, iL 의 파형을 보여주고 있다. 이를 통해 구한 파형의 동
작 조건은 다음과 같다. 
- 설계 조건: 







- 변조 변수: 
1 20.4, 0.5, /5d d      
고차 푸리에-분석 방법은 홀수 고조파의 수 N 이 1, 2, 10, 30으로 증가
함에 따라 계산된 파형 정보가 실제 파형에 근접해 간다. 특히 전류 파
형은 1차와 3차 고조파가 적용된 경우에도 고차 항을 이용해 계산한 결











그림 2.12  고조파 푸리에-영역 분석을 이용해 계산한 전압 및 전류 파
형: (a) u1, (b) u2, (c) iL (V1 = 200 V, V2 = 100 V, L = 100 μH, fs = 50 kHz, 




2.2  일차 소신호 모델 
 
전력변환 장치의 안정성 분석은 대개 연속 함수 기반의 소신호 모델을 
이용한다. 가장 고전적인 소신호 모델링 방법은 상태-공간 평균화 기법
(SSA)이다. 주로 인덕터 전류와 캐패시터 전압이 시스템의 상태 변수로 
정의된다. 스위칭 상태에 따라서 컨버터의 등가회로가 결정되면 각 동작 
구간에서의 상태 방정식이 수립된다. 컨버터의 스위칭 동작으로 인한 비
선형적인 특성은 스위칭 구간 동안의 평균화 기법을 통하여 선형화된다. 
그러나 DAB 컨버터는 정상-상태에서 인덕터 전류의 한 주기 동안의 
평균치가 0이기 때문에 앞서 설명한 SSA 기법을 적용할 수 없다. 이러
한 특성을 극복하기 위한 가장 간단한 모델링 방법은 출력 또는 입력 캐
패시터만을 상태 변수로 삼는 일차 모델링 기법이다 [37-40]. 고주파 인
덕터의 동특성이 충분히 빠르다고 가정한다. 
그림 2.13는 일차 모델링 기법에서 사용되는 출력 전압 캐패시터와 가
변 전류원으로 구성한 DAB 컨버터의 등가회로이다. idc 는 이차단 측 풀-
브릿지를 통해 정류된 직류 성분을 지닌 출력 전류이다. PSM 방식으로 
구동되는 DAB 컨버터의 반 주기 동안의 평균 전류의 크기는 다음과 같
다. 






     
   (2.32) 
식 (2.32)의 입력 변수는 v1과 , 출력 변수는 idc 이다. 각 변수에 섭동
을 가하면 특정 균형점에 대한 소신호 특성을 유도할 수 있다. 








        (2.33) 
 
48 
각 변수 x 의 X 는 평형점, x'는 소신호 섭동을 의미한다. 입력 전압 v1
의 V1은 평형점, v1'는 소신호 섭동을 뜻한다. 양 변의 직류 항과 고차 항
을 지우면 소신호 전달식은 다음과 같다. 
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     (2.34) 













식 (2.34)와 식 (2.35)를 이용하면 위상-출력전압 전달식, 입력전압-출
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그림 2.14은 식 (2.36)을 이용해 계산한 소신호 모델의 계단-응답과 스
 




위치 모델을 이용한 계단-응답을 비교하였다. 컨버터 설계 조건은 그림 
2.12의 경우와 동일하다. 그림 2.14는 가 0.01 증가했을 때의 2 ms 동안
의 응답 특성이다. 위상에 의한 응답 특성은 스위치 모델로 계산한 시뮬
레이션 결과와 비슷한 경향성을 갖고 있지만 정상-상태에서의 오차를 갖
는다. 
일차 모델의 한계는 다음과 같다. 우선 그림 2.14에서 동일한 시작 조
건에서 일차 모델의 응답 결과는 결국 스위치 모델과 동일한 정상-상태
에 이르지 못한다. 즉 전달 함수의 직류 성분에서 실제 모델과의 차이를 
갖는다. 둘째로 응답 특성에서 스위치 모델은 다소 높은 주파수에서의 
반응을 보이지만 일차 모델은 단순한 저대역 통과 필터적인 특성만을 보
인다. 마지막으로 일차 모델은 위상-차이만을 이용하기 때문에 시비율을 
고려해야 하는 삼차원 변조에는 적용할 수 없다. 추가적인 설명은 DAB 
컨버터의 소신호 모델을 집중적으로 다루는 제 4 장에서 하도록 한다. 
 
 
그림 2.14  일차 소신호 모델과 스위치 기반 시뮬레이션 모델의 계단 
응답 결과 비교 (V1 = 200 V, V2 = 200 V, n = 2, fs = 50 kHz, L = 100 










2.3  손실 모델 
 
손실 모델을 기반으로 한 효율 예측은 컨버터의 하드웨어 및 변조 방
법 설계에 필수적인 요소이다. 앞서 수행한 정상-상태 분석을 통해 구한 
인덕터 전류에 대한 정보를 이용하여 컨버터의 동작 손실을 계산한다. 
본 논문은 MOSFET 스위치와 자성소자에서 발생하는 도통 손실, 코어 
손실, 스위칭 손실을 기반하여 손실 모델을 수립하였다 [41-44], [48]. 
 
  도통 손실 
 
앞서 설명한 것처럼 DAB 컨버터의 전력 전달 경로에는 다음과 같은 
도통 손실을 발생하는 요소들이 존재한다: 
- 변압기 및 자성소자의 권선 저항: Rmag,1, Rmag,2 
- 일차단과 이차단 MOSFET 의 등가저항: RDS,on,1, RDSon,2 
각 MOSFET 은 반 주기 동안 도통하고 한 쪽 풀-브릿지의 동일한
MOFSET 이 쓰인다는 가정 하에 스위치 도통 손실은 다음 식으로 계산
된다. 
 2,rmscond,S,1 DS,on,12 LP R I  (2.38) 
IL,rms 은 인덕터 전류의 rms 값을 의미한다. 일차단과 이차단에서 발생
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총 도통 손실은 식 (2.40)을 이용하여 구할 수 있다. 
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  2 2mag,1 mag,2cond ,rmsDS,on,1 DS,on,22 2 LP R R n R R I        (2.40) 
 
  코어 손실 
 
변압기 및 인덕터의 코어 손실은 Steinmetz 공식을 이용하여 다음과 
같이 구할 수 있다 [45]. 
 core core ( )c sP VC f B
    (2.41) 
Vc 는 코어의 부피이고, Ccore, , 는 사용하는 코어 재질 특성에 의해서 
결정된다. 와 는 각각 스위칭 주파수와 최대 자속 밀도(B)에 관한 
계수이다. 
그림 2.15(a)에 나타난 것처럼 DAB 컨버터의 자성소자는 하나의 통합
형 변압기로 구현할 수 있다. 변압기의 누설 인덕턴스를 직접 직렬 인덕
턴스로 이용할 수 있다. 반 주기 동안 변압기에 가해지는 자속량은 전압





( ) ( )
sT
u t nu t dt    (2.42) 
기준 전압을 v1과 v2가 각각 V1과 NV1이라는 가정하에 변압기의 자속 




4 s p c T
B
f N A
   (2.43) 
Np 는 실제 일차단 권선 턴 수이고 Ac 는 코어의 횡단면적이다. 
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한편 자성소자를 단일 변압기로 구성할 경우 원하는 직렬 인덕턴스를 
설계하기 어렵다는 단점이 있기 때문에 그림 2.15(b)처럼 부가적인 인덕
터를 연결하여 구현할 수 있다. 이 때에는 인덕터와 변압기가 개별적인 
두 개의 자성소자를 이루기 때문에 코어 손실 또한 개별적으로 발생한다.











    (2.44) 
μ0는 투자율(permeability), Ipk 는 인덕터 전류의 최대값, lg 는 인덕터의 
공극이다. NL 과 Np 는 각각 인덕터와 변압기의 실제 권선 턴수, Ac,L 과 





그림 2.15  변압기 및 직렬 인덕턴스의 구현: (a) 통합형 변압기를 이





  스위칭 손실 
 
DAB 컨버터의 손실 요인 중 도통 손실과 코어 손실은 각각 식 (2.40)
과 식 (2.41)을 이용하여 비교적 간단하게 구할 수 있는 반면에 스위칭 
손실을 계산하기 위한 과정은 비교적 복잡하다 [46-48]. 하드-스위칭의 조
건에서 MOSFET 의 스위칭 손실은 다음의 요소를 포함하고 있다: 
- iS 와 vDS 의 오버랩 손실 
- 용량성 방전 손실 
- 역회복 전하 손실 
전압이 고정되어 있다고 가정할 때 각 스위칭 손실 요소는 스위칭 순
간의 인덕터 전류의 크기와 방향에 의해서 결정된다.  
그림 2.16는 유도성 부하인 ID 와 입력 전압 VD 를 가지고 있는 스위칭 
레그를 보여준다. MOSFET 스위치 모델은 등가적으로 이상적 트랜지스
터 Ti, 몸통-다이오드 (body-diode) Di 와 출력 캐패시턴스 Coss,i 로 표현할 
수 있다. vDS,i 와 iS,i 는 각각 스위치에 인가되는 전압과 도통 전류를 의미
 




한다. 스위칭 레그는 상단 스위치인 S1과 하단 스위치인 S2로 구성되어 
있다. vDS,1와 vDS,2의 합은 언제나 VD 이며, ID 는 항상 iS,1과 iS,2에 나뉘어 흐
른다. 
그림 2.17은 전류 ID 의 조건에 따라 하단 스위치인 S2에서 상단 스위
치인 S1로 교번하는 간략화된 스위칭 파형을 보여주고 있다. VD 와 ID 는 
항상 일정하다고 가정하였다. t0은 S2의 구동 신호가 꺼지는 순간, t1은 S1
의 구동 신호가 켜지는 순간이다. 우선 그림 2.17(a)는 전류 방향이 양의 
방향이며 S1이 하드-스위칭하는 조건이다. t0 이후 ID 는 D2를 통하여 역방
향으로 흐른다. t1 이후 S1이 구동되면 몸통-다이오드의 도통으로 인하여 
역회복 현상이 t2에서 t4 사이에 발생한다. 결론적으로 하드-스위칭의 조
건에서 매 스위칭 순간마다 S1과 S2에서 발생하는 스위칭 손실은 앞서 
언급한 세 가지 요인으로 다음의 식으로 계산할 수 있다. 
 ,sw a rrLDW V I t  (2.45) 




W C V  (2.47) 
Wsw,a, Wsw,b, Wsw,c 는 각각 오버랩 손실, 역회복 손실, 용량성 방전 손실
이다. 따라서 스위칭 손실은 다음과 같다. 
  , ,,sw s sw a sw csw bP f W W W    (2.48) 
다음으로 그림 2.17(b)는 ID 가 음의 방향이며 충분히 클 경우의 스위
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칭 파형이다. t0 이후 출력 전류는 Coss,1과 Coss,2를 각각 방전, 충전시킨다. 
식 (2.49)의 조건이 만족될 경우 Coss,1과 Coss,2의 충방전은 데드-타임 내에 
이루어지며 이 경우 오버랩 손실, 역회복 손실, 용량성 방전 손실이 모









   (2.49) 
마지막 조건은 ID 는 음의 방향이나 크기가 충분히 크지 않을 경우이다. 
식 (2.49)가 만족되기 위해서는 ID 또는 td 가 출력 캐패시턴스를 충방전
할 만큼 충분히 커야 한다. 그림 2.17(c)는 이 조건이 만족되지 않았을 
경우의 파형이며 Coss,1의 방전은 데드-타임이 끝난 t1의 순간에 용량성 방
전 손실로 발생하게 된다. D2가 도통하지 않았기 때문에 역회복 손실은 




























(b)          (c) 
그림 2.17  IL 조건에 따른 스위칭 파형: (a) 하드-스위칭, (b) 쿼지-소







제 3 장  기본파 성분을 이용한 변조 방법 
 
본 장에서는 DAB 컨버터의 설계 및 분석을 용이하게 하기 위한 기본
적인 분석 방법을 여러 측면에서 다룬다. 가장 우선적으로 컨버터의 동
작을 알기 위해서는 정상-상태 분석이 필수적이다. 정상-상태 분석에서는 
컨버터가 정상-상태에서 동작한다는 가정하에 입출력 전력, 인덕터 전류 
파형 등에 대한 정보를 구한다. 이러한 기본 파형에 대한 정상-상태 분
석 결과는 컨버터의 손실을 예측하고 이를 최소화하는 과정에 이용된다. 
푸리에-급수의 기본파 성분을 이용하여 넓은 동작 범위에서 순환 전류
를 최소화하는 변조 방법을 제안한다. 손실 모델을 기반으로 기존에 제
안되었던 여러 방법들과의 효율 비교 결과를 예측한다. 나아가 각 변조 
방법의 효율 결과를 실험적으로 검증한다. 
 
3.1  기존 변조 방법 
 
  위상-천이 변조 방법, PSM 
 
앞서 제 2 장에서 설명했던 것처럼 DAB 컨버터를 구동하는 가장 간
단하고 고전적인 방법은 그림 2.2에서 묘사한 PSM 방식이다. PSM 방식
은 양 풀-브릿지를 최대-시비율(full-duty)로 구동하는 동시에 두 브릿지 
전압 u1과 u2 간의 위상-차이만으로 원하는 전력을 전달한다. 
 
PSM 의 ZVS 특성 
단상 DAB 컨버터에는 두 개의 풀-브릿지 회로가 있고, 각 풀-브릿지 
회로는 진상 레그와 지상 레그로 구성되어 있다. 각 레그에서 스위치는 
전압 단락을 피하기 위하여 일정 시간의 데드-타임을 두고 서로 교번하
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여 스위칭하게 된다. 
PSM 에 의해 위상-차이만으로 구동되는 DAB 컨버터는 풀-브릿지 내
의 진상 레그와 지상 레그가 동시가 교번한다. 일차단(이차단)에서는 S1
과 S4(S5과 S8)가 동시에 꺼진 이후 S2와 S3(S6과 S7)이 동시에 켜진다. 따
라서 (S1, S2, S3, S4)와 (S5, S6, S7, S8)은 각각 동일한 ZVS 특성을 지닌다. 
그림 3.1은 PSM 으로 동작하는 DAB 컨버터의 부하와 전압 비율 영역
에서 각 레그의 ZVS 특성을 보여준다. MOSFET 의 출력 등가 캐패시턴
스가 0이라는 가정하에 스위칭 순간의 전류 방향만을 고려하였다. 전압 






  (3.1) 
그림 3.1(a)는 M 이 1보다 작은 경우의 ZVS 영역을 도시하고 있다. 이 
경우에는 일차단 풀-브릿지의 스위치는 항상 ZVS 를 하지만 이차단 스위
치는 경부하에서 하드-스위칭을 한다. 하드-스위칭의 범위는 M 이 1에서 
멀어질수록 넓어진다. M 이 0.5일 때는 부하의 75%에 가까운 범위에서 
하드-스위칭을 한다. 
반면에 그림 3.1(b)는 승압의 경우 (M > 1) ZVS 영역이다. 앞선 경우
와 반대로 이차단 풀-브릿지의 스위치는 항상 소프트-스위칭을 하는 반
면 일차단 스위치는 M 이 1보다 커질수록 넓은 하드-스위칭 영역을 갖는
다. 
그림 3.1은 MOSFET 의 Coss 가 0이라는 가정하게 구한 ZVS 영역이다. 
MOSFET 의 Coss 는 일반적으로 수백에서 수천 pF 의 값을 가지고 있다. 
따라서 데드-타임 이내에 Coss 에 저장된 에너지를 충방전하여 ZVS 를 달
성하기 위해서는 일정 이상의 전류 크기가 필요하다. 따라서 실제 Coss 를 










그림 3.1  PSM 으로 구동하는 DAB 컨버터의 비-ZVS 영역: (a) 감압 
시 이차단 스위치의 비-ZVS 영역 (M = 1.0 ~ 2.0), (b) 승압 시 일차단 





위상-천이 DAB 의 순환 전류 특성 
DAB 를 위상-천이 방식으로 구동할 때의 또 다른 특징 중 하나는 도
통 손실을 결정하는 순환 전류 특성이다. 입출력 전류의 평균값 및 rms 
값은 식 (5.12)을 기반하여 계산할 수 있다. 그림 3.2는 식 (2.4)로 표현









그림 3.2에서 검은 실선은 M 이 1 일 때 rms 전류의 비율로 전 부하 
범위에서 1에 가까운 값으로 유지된다. 특히 경부하로 갈수록 rms 전류 
비율이 1로 수렴하여 경부하 동작에서의 불필요한 도통 손실이 저감된다
는 것을 알 수 있다. 반면, M 이 1에서 증가할수록 rms 전류의 비율은 경
부하에서 급격히 증가하는 것을 볼 수 있다. 10% 부하에서 M 의 증가에 
 





따라 rms 전류 비율은 1.8%, 49%, 130%, 214%, 393%로 증가한다. 한편 중
부하 영역에서는 전압 비율에 관계없이 rms 전류의 비율이 비교적 일정
하게 유지되는 것을 확인할 수 있다. 
 
  삼각 변조 방법, TRM 
 
TRM 은 인덕터 전류를 삼각형-파형으로 의도적으로 형상화하여 구동
하는 방법이다 [28], [49], [50]. TRM 은 그림 2.2에서 지적한 PSM 의 경부
하 순환 전류 문제를 해결하고 턴-오프 시 전류를 0으로 만들어 ZCS 를 
달성하기 위해 제안된 방법이다. 
그림 3.3은 M 이 1보다 작은 경우 TRM 예시 파형을 보여주고 있다. 
반 주기 동안 TRM 의 동작을 구간 A, B, C 로 나누어 설명할 수 있다. 
구간 A 는 u1과 u2가 동시에 상승하는 구간이다. 전류가 0이기 때문에 스
위치의 오버랩 손실은 발생하지 않지만 용량성 방전 손실이 발생한다. 
구간 A 동안의 전류는 초기 값이 0으로 다음과 같이 결정된다. 
   1 2 0
1
( )Li t V nV t tL
    (3.3) 
구간 B 는 u1 전압이 0-전압으로 하강하는 동작 구간이다. 구간 B 의 
전류는 다음으로 구할 수 있다. 
 
 




1 2 1 0 1




i t i t t t
L
nV
V nV t t t t
L L
  
    
 (3.4) 
구간 C 의 시작과 동시에 u2 전압이 0-전압으로 하강한다. 이 때 전류
가 0인 채로 꺼지기 때문에 ZCS 턴-오프를 달성한다. 구간 C 동안 일차
단과 이차단 브릿지가 모두 프리-윌링하며 0-전압을 인가하여 인덕터 전
류를 0을 유지한다. 
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   
 
 (3.5) 
식 (3.5)를 이용하여 계산한 변환 손실이 0이라고 가정했을 때 입-출력 









   (3.6) 
한편 TRM 이 만족되기 위한 u1과 u2의 시비율 d1과 d2는 다음 두 조건
을 만족해야 한다. 
 









식 (3.7)의 d2Ts 가 스위칭 반 주기보다 커지게 되면 더 이상 전류가 0
인 구간이 존재할 수 없으며 따라서 의도한 TRM 을 구현할 수 없다. 식 
(3.7)의 조건을 전력에 관한 식 (3.6)에 대입하면 TRM 이 전달할 수 있











    (3.8) 
PSM 방식을 이용했을 때의 최대 전달 가능 전력은 식 (3.9)와 같이 
주어진다. TRM 을 이용하여 전달 가능한 최대 전력의 비율은 식 (3.10)
















   (3.10) 
식 (3.10)에서 볼 수 있듯이 TRM 을 이용하여 전달 가능한 전력의 크
기는 M 의 값에 의해서 제한된다. M 이 1일 경우에는 적용할 수 없다. M
 




이 1에서 멀어질수록 TRM 을 적용할 수 있는 경부하 범위가 증가한다. 
M = 0.5인 경우에는 전체 부하 중 50%까지 적용될 수 있다. TRM 의 또 
다른 한계는 비록 ZCS 턴-오프를 하지만 턴-온 손실이 더 중요하게 여
겨지는 MOSFET 구동에서는 큰 장점을 갖지 못한다는 점이다. 
 
  이차원 및 삼차원 변조 방법 
 
기존의 PSM의 한계를 극복하기 위해서 DAB 컨버터의 변조의 자유도
를 이차원으로 증가시키는 방법들이 제안되었다 [51-55]. 그림 3.4는 브릿
지 간 위상-차이 와 일차단 브릿지의 시비율 d 를 적용한 방법이다. 그
림 3.5는 일차단과 이차단 전압의 시비율 d 를 동일하게 하여 변조한 경
 





이차원 변조 방법은 다양한 목적을 위하여 제안되는데, 주로 컨버터의 
변환 손실을 최소화하거나 [51], 무효 전력 성분을 최소화하여 도통 손실
을 줄이는 목적을 가지고 있다 [52-55]. 그러나 이차원 변조 방법은 태생
적으로 세 개의 변조 독립성 중 하나를 포기하기 때문에 최적의 구동이 
불가하다는 한계가 있다. 
삼차원 변조 방법은 시비율 d1와 d2, 위상 를 모두 독립적으로 사용한
다 [33], [41], [46], [56]. 삼차원 변조 방법의 구동 전략은 주로 수치-해석적 
분석을 기반으로 이루어진다. 시간-영역의 분석을 통하여 DAB 컨버터의 
 
 





동작 특성을 밝힌 후에 도통 전류를 최소화하거나 [33], 전달 효율을 최
대화하거나 [41], [56], 소프트-스위칭을 목표로 하여 [46] 변조 방법의 해
를 도출한다. 그러나 수치-해석 기반의 제어 전략은 컨버터의 설계 파라
미터에 크게 의존한다. 특히 손실 모델을 기반으로 하는 변조 방법의 경
우 모델링의 정확도에 따라 변조의 해가 크게 의존한다.  
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3.2  제안한 변조 방법 
 
  기본파 전류 최소화 문제 
 
제안한 변조 방법은 제 2 장에서 수행했던 기본파 성분을 이용한 푸리
에-영역 분석을 기반으로 한다 [57], [58]. DAB 컨버터의 인덕터 파형과 
입출력 전력에 관한 식을 식 (3.11)과 식 (3.12)에 다시 정리하였다. 














    (3.12) 
i 와 i 는 브릿지 전압 페이저의 실수부와 허수부를 나타내는 값으로 























i 와 i 는 삼각함수로 표현되기 때문에 식 (3.13)을 고려했을 때 동작 












제안한 변조 방법인 FDM(fundamental duty modulation)은 식 (3.11)로











     
    (3.15) 
DAB 컨버터의 기본 설계 조건인 V1, V2, Po, L, fs 가 주어졌을 때 FDM
의 전류 최소화를 위한 목적 함수는 다음으로 정의할 수 있다. 
  221 1 2:f M      (3.16) 
제한 조건은 우선 식 (3.12)의 전력 전달을 만족하는 것이다. 앞서 주
어진 변수들이 고정되어 있다고 가정했을 때 제한 조건은 다음 식으로 
표현할 수 있다. 






     (3.17) 
마지막으로 식 (3.14)의 기본파 성분들의 동작 영역을 고려했을 때 전
류 최소화 문제는 다음으로 정리된다. 
 

























  제안한 변조 방법의 해 
 
전류 최소화 문제의 풀이 
그림 3.6은 식 (3.18)의 제한 조건들의 영역을 도시하고 있다. 주어진 
제한 조건 내에서 M 이 1보다 작을 때의 최적 변수 조합의 해를 찾는다. 
우선 목적 함수 f 가 그림의 경계 조건 i 에서 최소화된다는 것을 보인다. 
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임의의 상수 c 에 대해 표면 (12 = K)과 표면 (1 – M2 = c)의 교점으
로 이루어진 곡선을 생각해보자. 변수 조합 (1, 1, 2)가 이 곡선에서 움
직일 때 목적 함수 (f = 12 + c2)은  1이 작아질수록 감소한다. 한편 이 
곡선은 회색 영역 내에서 1이 감소하는 방향으로 움직일 때 M 과 c 의 
조건에 따라 경계 조건 ii 에 이르게 된다. 따라서 목적 함수 f 는 항상 다












우선 경계 조건 i 에서는 목적 함수 f 를 다음과 같이 정리할 수 있다. 
 2 21 2 21 2f M M      (3.20) 
f 를 1에 대해서 미분하면 
 




 22 22 1 2
1 1 1
2 2
d ddf M M
d d d
   
  
     
    (3.21) 
한편 주어진 제한 조건에서 다음 식을 구할 수 있다. 
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    
  
 
               
     
 
 (3.22) 













         
      (3.23) 
식 (3.23)은 항상 음의 값을 가지기 때문에 f 는 1이 증가할수록 작아
진다는 것을 알 수 있다. 따라서 경계 조건 i 을 따라 움직였을 때 결국 
경계 조건 i 와 ii 의 교점에서 f 가 최소화된다. 













목적 함수는 다음으로 간단히 표현된다. 
    2* * 2 21 1 2 1, ,f K M       (3.25) 
식 (3.25)는 1에 관한 이차식이며 1의 범위는 다음과 같이 주어진다. 
 210 1 K    (3.26) 
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식 (3.25)를 최소화하는 1는 M 과 K 의 관계에 따라서 아래와 같이 구
할 수 있다. 
  * 21 min , 1M K    (3.27) 
결론적으로 식 (3.18)의 전류 최소화 문제는 식 (3.24)와 식 (3.27)에서 
구한 변수 조합 (1, 1, 2)에서 최소화된다. 
   
  최적해의 궤도 
그림 3.7은 위에서 식 (3.27)로 구한 해를 극-좌표계 영역에서 보여주
고 있다. 직관적 이해를 돕기 위해 2는 전압 비율 M 을 곱하여 도시하
였다. 앞서 설명한 것처럼 최적해는 M 과 K 의 조건에 따라서 정해진다. 
M 과 K 는 각각 전압 비율, 부하 비율과 관계가 있는 변수이다. 
우선 그림 3.7(a)는 M = 1일 때의 해이다. 이 경우 M 은 항상 1-K2보다 
크거나 같기 때문에 최적해는 다음으로 주어진다: 
* 2 * *
1 1 21 , , 1K K       
1과 1은 항상 영역이 그리는 원을 따라 움직이게 된다. 출력 전력이 0
일 때는 두 전압 페이저가 위상이 0인 채로 같은 점에 머무른다. 전력이 
증가함에 따라 Ū1의 전압 페이저는 곡선을 따라 움직이며 위상이 90도
가 되었을 때 최대 전력을 전달한다. 
반면 그림 3.7(b)는 M < 1일 때의 최적해의 출력 전력에 따른 궤도를 
보여주고 있다. M < 1이기 때문에 M2는 1보다 작은 곳에 위치한다. 출
력 전력이 0일 때 두 전압 페이저가 같은 점에서 머무른다. 출력 전력이 
증가할 때 식 (3.27)의 해에 따라 1이 M 이기 때문에 Ū1은 Ū2와 일직선
을 유지하며 움직인다. 출력 전력이 더욱 증가하여 제한 영역 곡선을 만









그림 3.7  극-좌표계에 도시한 최적해의 궤적: (a) M = 1인 경우, (b) M 










그림 3.8  부하 변화에 따른 푸리에-영역 변조 변수 (1, 1, 2)와 시간




그림 3.8은 푸리에-영역의 변조 변수인 (1, 1, 2)와 이로부터 계산된 
시간-영역의 변조 변수 (d1, d2, )의 부하 비율에 따른 변화를 보여준다. 
양수 부하는 출력 전력의 흐름이 양의 방향, 음수 부하는 역방향 전력 
전달의 경우를 의미한다. 그림 3.8(a)는 M = 0.5인 경우로서, 1은 부하의 
증가에 따라서 선형적으로 증가한다. 반면 1은 부하가 약 85%보다 작
을 경우에는 M 의 값인 0.5로 유지되며 부하가 그 이상으로 증가할 경우 
0으로 감소한다. 변조 변수를 시간-영역에서 보면 우선 는 비록 부하와 
선형적인 관계를 갖지는 않으나 부하에 따라 단조적으로 증가한다. 반면 
d1은 85% 이하의 부하에서는 0.5보다 작은 값을 가지다가 그 이상의 부
하에서는 0.5로 유지되어 PSM 과 동일하게 동작한다. 
그림 3.8(b)는 M 이 0.75인 경우의 변조 변수의 변화를 보여준다. 이 
경우에도 1은 부하와 선형적으로 증가한다. 경부하 영역에서 1은 M 과 
동일한 0.75의 값을 가진다. 부하가 약 67%일 때 d1 = d2 = 0.5인 PSM 방
식으로 동작한다. 
 
  제안한 변조 방법의 구현 
 
그림 3.9(a)와 (b)는 각각 제안한 기본파 변조 방법(FDM)과 기존의 
PSM 방식의 제어기를 구현하기 위한 제어 블록도를 나타낸다. Vref 는 지
령 전압, H(s)는 전압 제어기이다. 제어할 대상은 출력 전압 v2로 가정하
였으나 경우에 따라 v1 제어 또는 출력 전력 제어로 구현할 수도 있다. 
앞서 그림 3.8에서 위상 가 출력 전력에 대해 단조적으로 증가한다. 이
러한 특성을 기반으로 하여 를 이용하여 지령 전압 Vref 궤환 제어를 
수행한다. 궤환 제어기 H(s)의 출력으로 가 정해지면 식 (3.13)의 변수 















     
  (3.28) 
최적해 1*는 M 또는 √(1 – K2)로 주어지는데 그림 3.9의 블록도에서 
보인 것처럼 식 (3.27)의 괄호 안의 값을 1로 제한하는 리미터를 이용하
면 모드 구분 없이 최적해를 구현할 수 있다. 
한편 앞서 식 (3.27)의 최적해를 구하기 위한 과정에서는 M 이 1보다 
작은 감압 조건을 가정했다. 승압 조건의 경우는 감압 조건에서 일차단
과 이차단이 바뀐 대칭 형태이다. 감압 조건에서 d2가 0.5로 유지되었던 
것과 반대로 승압 조건에서는 d1이 0.5로 유지된다. 제어기에 의해 가 


















     
  (3.29) 
식 (3.28)과 식 (3.29)의 최적해는 그림 3.9의 블록도를 이용하여 구현
하였다. 그림 3.7(b)에서 나타난 두 경계 조건의 해는 리미터를 이용하여 
간단하게 구현할 수 있다. 제안한 변조 방법은 최종적으로 기존의 위상-
제어를 이용한 전압 제어기에 삼각 함수와 리미터가 포함된 부가회로 만
으로 구현이 가능하다. 
표 3.1과 표 3.2는 PSM 과 FDM 의 디지털 제어 구현을 위한 의사-코
드(pseudo-code)를 표현하였다. 제어 방법 간의 차이만을 명확히 보여주
기 위해 제어에 필수적인 기능만을 수록하였다. 센싱 기능, 보호 기능, 
구동 기능 등의 기타 코드는 생략하였다. 가장 간단한 제어 방법인 PSM 
방식의 코드는 전압 제어를 위한 PI 제어기, 리미터, PWM 조합으로 이
루어진다.  




err_v = Vref - Vo; 
anti_v = err_v - kav*(Vc - Vc2); 
intg_v += kiv*Ts*anti_v; 
Vc = kpv*err_v + intg_v; 
Limiter 
if(Vc < phi_min) phi = phi_min; 
else if(Vc > phi_max) phi = phi_max; 
else phi = Vc; 
PWM gating 
PHS1 = 2*phi*PWM_half_period; 
EPwm3Regs.TBPHS.half.TBPHS = PHS1; 









err_v = Vref - Vo; 
anti_v = err_v - kav*(Vc - Vc2); 
intg_v += kiv*Ts*anti_v; 
Vc = kpv*err_v + intg_v; 
Limiter 
if(Vc < phi_min) phi = phi_min; 
else if(Vc > phi_max) phi = phi_max; 
else phi = Vc; 
Current 
minimization 
M = N*V2/V1; 
phi_f = cos(phi); 
d1_f = phi_f / M; 
d2_f = phi_f * M; 
if( d1_f > 1 ) d1_f = 1; 
if( d2_f > 1 ) d2_f = 1; 
d1 = asin( d1_f ) / pi; 
d2 = asin( d2_f ) / pi; 
PWM gating 
phs1 = 0.5 - d1; 
phs2 = phi/2/pi + 0.25 - 0.5*d1; 
PHS1 = 2*(0.5 - d1)*PWM_half_period; 
PHS2 = 2*(phi/2/pi + 0.25 - 0.5*d1)*PWM_half_period; 
EPwm2Regs.TBPHS.half.TBPHS = PHS1; 
EPwm3Regs.TBPHS.half.TBPHS = PHS2; 




  제안한 변조 방법의 ZVS 특성 
 
제안한 FDM 방법은 도통 손실의 최소화에 목적을 두고 있는 반면 스
위칭 손실과는 무관하게 설계되었다. FDM 의 ZVS 특성은 시간-영역 분
석을 통하여 수식적으로 표현할 수 있다. 그림 3.10은 감압 조건(M < 1)
에서 경부하 영역에서의 예시 파형을 보여주고 있다. 세 가지의 스위칭 
순간을 표기하였다. 우선 감압 조건에서 d2는 항상 0.5이기 때문에 이차
단 스위치는 ts 에 진상-레그와 지상-레그가 동시에 교번한다. 그림 3.8에
서 볼 수 있듯이 일차단의 d1은 경부하 영역에서 0.5보다 작다. 따라서 
진상-레그와 지상-레그는 각각 tp,1과 tp,2에 스위칭을 한다. 스위치의 Coss
가 0이라는 가정하에 각 스위치는 스위칭 순간의 전류가 0보다 작을 경
우 소프트-스위칭 턴-온을 한다. 
각 스위치의 소프트-스위칭 여부는 전류 방정식을 이용하여 스위칭 순
간의 전류의 크기를 직접 계산함으로써 판별할 수 있다. 이차단 스위치
의 스위칭 순간의 전류 Is,on 의 크기는 다음과 같이 계산할 수 있다. 
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 (3.30) 
식 (3.30)을 Is,on 에 대하여 정리한 후 Is,on 이 음수일 조건을 정리하면 






  (3.31) 
FDM 을 적용할 경우 식 (3.31)의 조건은 M 이 0.5보다 클 때 항상 만
족한다. 동일한 방법으로 일차단 지상-레그의 턴-온 순간의 전류를 계산









   (3.32) 
식 (3.32)의 일차단 지상-레그의 ZVS 조건은 M 이 0.5보다 작은 경우 
항상 만족하며 M 이 0.5보다 클 경우에는 일부 구간에서 만족하지 않는
다. 마지막으로 일차단 진상-레그의 ZVS 조건은 식 (3.33)과 같이 주어





    (3.33) 
승압 조건일 때의 ZVS 조건은 이와 대칭적으로 계산되며 각 스위치-
레그의 소프트-스위칭 특성은 다음과 같이 계산된다. 
− 일차단 스위치: M 이 2보다 작을 경우 항상 ZVS 
− 이차단 진상-레그 스위치: 항상 ZVS 










3.3 예상 손실 비교 
 
  대조군 변조 방법 
 
본 연구에서는 제안한 변조 방법을 기존에 제안되었던 방법과 비교하
였다. 제안한 FDM 방법은 그림 3.9에서 나타낸 제어 블록도에서 볼 수 
있듯이 전압 정보 외에는 어떠한 설계 파라미터에도 의존하지 않는다. 
따라서 동일한 조건에서 비교하기 위하여 기존에 제안되었던 여러 변조 
방법 중 설계 파라미터에 의존하지 않는 실시간 삼차원 변조 방법들을 
선정하였다. 제안한 변조 방법을 포함한 총 4 가지의 변조 방법의 정상-
상태 특성을 비교하였다. PSM 방법과 변조 방법 A, B 로 명명한 기존 방
법의 주요 특징들은 다음과 같다. 
- PSM: 위상-천이 변조 방식은 앞서 설명했던 것처럼 일차단과 이차단 
브릿지의 위상-차이만을 이용하여 제어한다. 구현이 간단하다는 장점이 
있으나 전압비율이 1이 아닌 경부하 조건에서 순환 전류가 증가하고 하
드-스위칭을 한다. 75 MHz CPU 클락을 기준으로 했을 때 계산 시간은 












- 변조 방법 A [59]: 변조 방법 A 는 경부하와 중부하 범위를 나누어 
두 가지의 모드로 동작한다. 경부하 조건에서는 rms 전류를 최소화하기 
위해서 삼각 변조 방법을 택한다. 부하가 증가하면 ZVS 조건을 만족시
키기 위해 변조 신호를 결정한다. 변조 방법 B의 계산시간은 5.7 μs이다. 
변조 방법 A 의 변조 변수는 다음과 같이 정해진다. 그림 3.11(a)는 M 이 
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- 변조 방법 B [60]: 변조 방법 B는 본 논문에서 제안하는 변조 방법과 
동일하게 푸리에-영역에서 무효 전력 성분을 최소화하는 것을 목적으로 
한다. 그러나 이 방법은 제안한 방법과 달리 전압 페이저의 실수부가 허
수부보다 충분히 크다는 가정하에 근사화된 해를 적용한다. 따라서 rms 
전류가 최소화되지 않으며 최대 전달 가능한 전력의 크기도 제한된다. 
삼각 함수를 변환테이블(look-up table)로 대체하였을 때 계산 시간은 3.6 
μs 이다. 변조 방법 B 의 변조 변수의 해는 다음과 같다. 그림 3.11(b)는 
















제안한 변조 방법의 계산 시간은 삼각 함수 변환테이블을 이용하였을 
때 5.2 μs 이다. PSM 의 계산 시간을 기준으로 하였을 때 FDM, 방법 A, 
방법 B 의 계산 시간은 각각 1.8배, 2.0배, 1.3배이다. 방법 A 는 부하 조건
에 따라서 모드 구분이 있기 때문에 계산량이 가장 많다. FDM 와 방법 
B 는 삼각함수 계산을 하기 때문에 계산 시간이 추가된다. 이어질 부분
에서는 각 변조 방법의 동작 특성 및 예상 손실을 비교한다. 아래의 분
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석에서는 전압 비율이 M < 1인 감압 변환 조건으로 한정하였지만 승압 










그림 3.11  M = 0.75일 때 대조군 변조 방법의 부하에 따른 변조 변수 





  RMS 전류 비교 
 
그림 3.12은 다양한 전압 범위와 부하 범위에서 각 변조 방법의 실제 
예상되는 rms 전류를 비교하고 있다. 예상 전류 rms 값은 시간-영역 기
반의 수치-해석 방법을 이용하여 계산하였다. 각 전류 값은 기준 전류 I0
로 표준화하여 나타냈다. 
PSM 의 순환 전류 특성은 앞서 살펴보았던 것처럼 전압 비율이 1에서 
멀어질수록 더욱 악화되는 것을 볼 수 있다. M 이 1에 가장 가까운 그림 
3.12(d)의 경우 PSM 의 경부하 순환 전류는 다른 방법과 유사한 수준을 
유지하고 있다. 그러나 M 이 감소할수록 경부하 순환 전류가 증가하여 
높은 도통 손실로 이어진다는 것을 예상할 수 있다. 특히 M = 0.5인 조
건에서는 경부하 조건임에도 전류의 rms 값이 0.5 p.u.에 이른다. 
변조 방법 B 는 기존의 PSM 방법에 비해서 경감된 전류 rms 특성을 
보인다. 그러나 최적해가 아닌 근사화된 변조 신호를 이용하기 때문에 
방법 A 나 제안한 FDM 방법에 비해서 다소 큰 순환 전류 특성을 보인
다. 더욱이 최대 전달 가능한 전력의 크기가 M 이 1에서 멀어질수록 더 
많이 제한된다. 그림 3.12(a)의 M = 0.5일 경우에는 최대 부하의 87%까
지만 적용이 가능하다. 더욱이 방법 B 는 M 이 1에서 멀어질수록 다른 
변조 방법에 비해서 최대 전력 범위가 감소하는 것을 볼 수 있다. 
한편 경부하 영역에서 TRM 방법을 이용하는 변조 방법 A 는 모든 전
압 범위와 부하 범위에서 가장 최소의 전류 rms 값을 지니는 것을 볼 
수 있다. 특히 부하가 완전히 감소하여 출력 전력이 0으로 유지되는 경





















그림 3.12  각 변조 방법의 부하 비율에 따른 RMS 전류 변화: (a) M 











그림 3.13  M = 0.5일 때 FDM 과 TRM 의 경부하 인덕터 전류 시뮬




그림 3.13은 동일한 전압 및 부하 조건에서 TRM 과 FDM 의 두 스위
칭 주기 동안 인덕터 전류의 시뮬레이션 파형을 비교하였다. 전압과 전
류 파형 모두 p.u. 단위로 표기하였다. 그림 3.13(a), (b), (c)의 동작 조건
은 M 은 0.5로 동일하며 부하는 각각 50%, 32%, 18%이다. 50%의 부하는 
M = 0.5 조건에서 TRM 이 동작할 수 있는 최대 부하의 경계 조건이다. 
이 때의 인덕터 전류 파형 및 rms 값은 TRM 과 FDM 이 거의 동일하다. 
반면 부하가 감소한 그림 3.13(b)와 (c)에서 검정 점선의 TRM 의 전류 
파형은 비-도통 구간을 갖는다. 전압 비율에 맞추어 변조 신호가 인가되
기 때문에 전류가 0이 되는 순간 양 단의 브릿지 전압이 0-레벨을 유지
하기 위해 프리-윌링한다. 이에 따라 TRM 의 전류 rms 값도 각각 FDM
에 비해 0.6%, 6% 가량 작은 것을 확인할 수 있다. 
 
  ZVS 특성 비교 
 
그림 3.14는 각 변조 방법의 ZVS 영역을 도시하였다. 출력 등가 캐패
시턴스인 Coss가 0이여서 스위칭 순간의 전류의 방향에 의해서 ZVS 여부
가 결정된다고 가정하였다. 수치-해석 방법을 이용하며 부하 범위 0-
100%, 전압 비율 범위 M = 0.5-1.0를 대상으로 하였다. 부하 비율과 전압 
비율로 표준화된 ZVS 영역은 컨버터의 설계 파라미터에 의존하지 않는
다. 
그림 3.1의 PSM의 ZVS 특성은 본 장의 앞 부분에서 언급했다시피 이
차단 브릿지가 경부하 영역에서 큰 하드-스위칭 영역을 갖는다. 위상-차
이만을 이용한 PSM 방식은 일차단 내의 4개의 스위치와 이차단 내 4개
의 스위치가 동일한 ZVS 특성을 지닌다. 반면 FDM, 방법 A, 방법 B 는 
삼차원 변조를 이용하기 때문에 하나의 브릿지 내에서 진상-레그와 지상










그림 3.14  부하 범위와 전압 범위에 따른 비-ZVS 영역: (a) FDM, (b) 





표 3.3  실험을 위한 컨버터 주요 파라미터 
Parameter Value 
Power 
Input voltage V1 200 V 
Output voltage V2 200 to 400 V 
Voltage gain, nV2/V1 M 0.5 to 1.0 
Theoretical Pmax Pmax 500 to 1000 W 
Switching frequency fs 50 kHz 
Turn ratio n 2 
    
Magnetics 
Inductor 
L 95.6 μH 
Rs 120 mΩ 
Turns 40 
Air-gap 3 mm 
Transformer 
Llk 2.96 μH 
Lm 814 μH 
Turns 11:22 
Rs,p 30 mΩ 
Rs,s 700 mΩ 




RDS,on 140 mΩ 
Coss 110 pF 
Secondary-side 
STP11NM60 
RDS,on 450 mΩ 
Coss 230 pF 
   





그림 3.14(b)는 방법 A 의 ZVS 특성을 보여준다. 방법 A 는 경부하 영
역에서 TRM 를 차용한다. TRM 은 전류 파형이 삼각파를 이루고 일차단 
스위치들이 전류가 0일 때 꺼진다는 장점이 있지만 일차단 지상-레그와 
이차단 진상-레그, 지상-레그 모두 ZVS 턴-온을 하지 않는다. 따라서 
MOSFET 의 Coss 가 방전되지 않은 채로 구동되어 손실로 이어지게 된다. 
그림 3.14(c)에 나타난 것처럼 방법 B 는 일차단의 지상-레그와 이차단의 
진상-레그, 지상-레그가 각기 다른 동작 영역에서 하드-스위칭을 한다. 
FDM 의 ZVS 특성은 그림 3.14(a)에 도시하였다. 비교된 변조 방법들
은 모두 이차단 스위치들이 경부하 영역에서 비-ZVS 영역을 갖지만 
FDM 은 모든 이차단 스위치가 전 부하-영역에서 ZVS 를 달성한다. 반면 
일차단의 지상-레그가 중간 부하 영역에서 하드-스위칭을 한다. 
 
  손실 비교 
 
앞선 전류 rms 특성과 ZVS 특성을 기반으로 해서 변조 방법에 따른 
DAB 컨버터의 손실 전력을 예상해 볼 수 있다. 표 3.3은 뒤이을 실험 
검증 부분에서 사용한 DAB 컨버터의 설계 사양을 보여주고 있다. 자성
소자로서는 11:22 권선비의 변압기에 약 100 μH 를 가진 직렬 인덕터를 
추가하여 구성하였다. L 은 추가 인덕터의 인덕턴스 값이며 Llk 와 Lm 은 
변압기의 누설 인덕턴스와 자화 인덕턴스의 값이다. Rs 는 인덕터의 누설 
저항, Rs,p 와 Rs,s 는 변압기의 일차단과 이차단의 누설 저항이다. 
손실 모델은 2.3장에서 소개한 손실 모델을 이용하였다. 스위칭 손실, 
스위치와 자성소자의 도통 손실, 코어 손실을 고려했다. 스위칭 손실은 
전압-전류 오버랩 손실, 용량성 방전 손실, 역회복 손실을 포함한다. 
그림 3.15는 다양한 전압 비율과 부하 조건에서 PSM, FDM, 방법 A, 
방법 B 의 손실 분석 결과를 보여주고 있다. 그림 3.15(a), (b), (c), (d)는 
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각각 전압 비율이 0.5, 0.625, 0.75, 0.875일 때의 손실 분석 결과이다. 각 
전압 비율 조건에서 10, 30, 50, 70, 90%의 부하마다의 스위칭 손실, 도통 
손실, 코어 손실로 나누어 표현하였다. 손실 분석 결과를 논하기 전에 
다음과 같은 사항을 지적하고자 한다. 
- 출력 전압이 200-400 V 의 범위에 있을 때 최대 전달 가능한 전력은 
500-1000 W 이다. 
- M = 1.0일 때는 모든 변조 방법이 PSM 과 동일한 전략을 취하기 때
문에 분석 결과에서 제외하였다. 
- 최대 부하 지점에서는 모든 변조 방법이 PSM 과 동일한 전략을 취
하기 때문에 같은 이유로 분석 결과에서 제외하였다. 
- 각 동작점에서의 변환 효율은 다음과 같이 예상할 수 있다. 예를 들












손실 분석 결과를 기반으로 다음의 사항들을 특징들에 관하여 논의하
였다. 
- PSM 의 동작: 기존의 PSM 방법은 그림 3.15(d)의 M 이 비교적 1과 
가까운 값을 지닐 때에는 다른 변조 방법에 비해서 크게 떨어지지 
않는 손실 특성을 보인다. 이 경우 ZVS 영역이 넓게 보존되기 때문
에 전체 손실 중 스위칭 손실과 코어 손실은 비교적 일관되게 유지
되며 도통 손실만 부하에 비례하여 증가한다. 그림 3.15(a), (b), (c)의 
다른 전압 비율 조건에서도 90%의 중부하 조건에서는 다른 방법들
과 비슷한 효율 특성을 보인다. 그러나 부하가 작아질수록 이차단 
브릿지의 하드-스위칭으로 인한 스위칭 손실과 순환 전류의 증가로 
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인한 도통 손실이 급격히 증가한다. 특히 그림 3.15(a)과 (b)의 10% 
부하 조건에서는 발생하는 손실의 크기가 전달하는 전력보다도 클 
것으로 예측된다. 
- FDM 과 방법 A 의 경부하 특성: 방법 A 는 TRM 방법을 이용하여 
경부하 조건에서 rms 전류를 최소화하여 최저 도통 손실을 달성한
다. 그림 3.15(a)에서 볼 수 있듯이 10% 부하 조건에서 방법 A 는 
최소의 도통 손실을 갖도록 예측된다. 제안한 FDM 방법은 기본파 
성분을 최소화하기 때문에 방법 A 에 비해서는 증가된 도통 손실을 
보인다. 그러나 경부하 조건에서 도통 손실이 전체 손실에서 차지하
는 비중이 작다. 앞서 설명한 것처럼 방법 A 가 이용한 TRM 방법
은 ZVS 를 하지 않기 때문에 큰 스위칭 손실을 발생시킨다. 이러한 
이유로 경부하 조건에서 FDM 이 높은 도통 손실을 가지고 있음에도 
불구하고 전체 손실 측면에서는 가장 우수한 성능을 보인다. 
- FDM 의 비-ZVS 구간: 그림 3.15에서 볼 수 있듯이 대부분의 동작 
조건에서 FDM 은 다른 방법에 비해서 적은 손실을 갖는다. 그러나 
앞서 그림 3.14에서 보았듯이 FDM 은 중간 부하 조건에서 일차단 
지상-레그 스위치의 하드-스위칭 구간을 가지고 있다. 따라서 그림 
3.15(c)의 30% 부하 등의 일부 동작 조건에서 다른 변조 방법들에 
비해 낮은 전달 효율을 가질 것으로 예상된다. 
- 방법 B 의 효율 특성: 방법 B 는 근사화된 해를 이용하기 때문에 고
정된 전압비에 대해서 시비율 d1이 모든 부하 영역에서 고정된다. 
변조 방법 B 는 그림 3.15(c), (d)의 M 이 1에 가까운 조건에서는 다
른 변조 방법들보다 크게 작지 않은 효율을 보인다. 그러나 그림 
3.15(a), (b)의 M 이 1에서 멀어진 조건에서는 원래 달성하고자 했던 
도통 손실 저감 효과가 크게 드러나지 않을뿐더러 하드-스위칭으로 





















그림 3.15  각 변조 방법의 10 ~ 90% 부하에서의 손실 분석 결과: (a) 




의 크기가 제한되어 그림 3.15(a)의 90% 부하 조건 등의 동작 조건
에서는 구현이 불가하다. 
 
 3-고조파-전류-최소화와의 비교 
 
앞서 전류의 기본파 성분을 최소화하는 변조 방법에 관하여 설명하였
다. 제안한 변조 방법은 분석해를 이용하여 제어기의 구현이 간단하다는 
장점이 있지만 기본파 성분만을 고려하기 때문에 시간-영역의 해보다 근
사화된 해를 가지고 있다는 한계점이 있다. 실험 결과에 관하여 논하기 
전에 본 절에서는 전류의 기본파 성분과 더불어 3-고조파 성분까지 고려
했을 때의 해를 유도하고 제안한 변조 방법과의 예상 성능을 비교하도록 
한다. 
기본파 전류-페이저의 크기에 관한 식 (3.15)은 식 (3.13)의 정의에 따
라 다음으로 표현할 수 있다. 
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기본파와 3-고조파를 고려한 전류의 크기는 위 식을 이용하여 다음으
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그림 3.16  3-고조파 성분을 고려한 전류 최소화 문제의 수치-해석 해 





다. 주어진 전력 조건을 만족하는 변조 변수 (d1, d2, )의 범위 내에서 전
류의 크기를 최소로 만드는 해를 찾을 수 있다. 그러나 식 (3.36)은 기본
파 전류 문제와 달리 수식의 높은 복잡도로 인해 분석해를 유도하는 것
이 불가능하다. 따라서 수치-해석적 방법을 이용하여 위 전류 식을 최소
화하는 해를 구할 수 있다. 
그림 3.16(a)와 (b)는 각각 M 이 0.5와 0.75일 때 전류의 기본파와 3-고
조파를 최소화하는 수치-해석 기반 해를 도시하였다. 그림 3.8의 FDM 의 
변조 변수 해와 비교해 볼 수 있다. 기본파 성분만 고려한 FDM 의 해에
서는 감압 (또는 승압) 조건일 경우 d2(또는 d1)가 항상 0.5로 유지된다. 
반면 3-고조파를 고려한 해는 경부하 영역에서 d2가 0.5보다 작게 되어 
결과적으로 순환 전류의 크기를 더욱 감소시킬 수 있다. 
그림 3.17은 그림 3.16의 해를 실제 적용하였을 때 3-고조파를 고려한 
전류 최소화 방법의 동작 특성을 나타내었다. 그림 3.17(a)와 (b)는 각각 
M 이 0.5, 0.75일 때의 부하에 따른 rms 전류를 보여주고 있다. 3-고조파
를 고려한 해의 전류 특성은 앞서 논의하였던 TRM과 거의 동일하게 나
타난다. 즉 3-고조파까지 고려하였을 경우 부하가 0%일 때에 도통 전류
의 rms 값이 0이 되는 해를 도출할 수 있다. 
그림 3.18은 3-고조파를 고려한 방법의 ZVS 특성을 보여준다. 0.5부터 
1.0 사이의 각각의 M 값에 따라 그림 3.16에서와 같은 최적해를 수치-해
석적 방법을 이용하여 구할 수 있다. 구한 해를 각각의 동작점에서 ZVS 
여부를 판별하면 그림 3.18과 같은 비-ZVS 구간을 도시할 수 있다. 3-고
조파를 고려한 해는 FDM 방법과 동일하게 일차단 지상-레그에서만 하
드-스위칭이 발생한다. 비-ZVS 영역은 FDM 과 거의 비슷하게 주어지는 
것을 볼 수 있다. 
3-고조파를 고려하여 전류 최소화 방법을 도출할 경우 FDM 과 비교하
여 전류의 도통 손실은 더욱 감소하며 스위칭 손실 특성은 거의 동일하
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게 나타나는 것을 볼 수 있다. 그러나 분석해를 기반으로 간단한 제어기
를 구현할 수 있는 FDM 과 달리 수치-해석 해를 이용하여 제어기를 구


















3.4  실험 결과 
 
  검증을 위한 실험 조건 
 
제안한 변조 방법의 검증을 위하여 프로토타입 DAB 컨버터를 설계하
였다. 컨버터의 주요 설계 변수는 표 3.3과 같다. 출력 전압의 범위는 
200 V 에서 400 V 으로 감압 조건에 대해서만 실험을 수행하였다. 승압 
조건의 결과는 일차단과 이차단이 서로 바뀐 경우로 간주할 수 있다. 위
상을 최대 90도로 제한했을 때 전달 가능한 최대 전력은 전압 범위에 따
라 500 W 에서 1000 W 이다. 정상-상태 결과은 그림 3.19의 X-표시된 동
작점에 대해서 수행하였다. 효율 결과를 얻기 위해서 전압 범위마다 7%
에서 91%의 부하 범위에서 효율을 측정하였다. 
 





  정상-상태 실험 결과 
 
그림 3.20는 제안한 FDM 방법의 v2가 250 V일 때의 일차단 브릿지 전
압 u1, 이차단 브릿지 전압 u2, 인덕터 전류 iL 의 정상-상태 파형을 보여
주고 있다. 그림 3.20(a)의 70 W 부하 조건에서의 iL 파형은 앞서 논의한 
것처럼 3-고조파 성분이 많이 포함되어있는 반복적인 삼각 파형을 보인
다. 감압 조건이기 때문에 이차단 시비율 d2는 0.5이며 일차단 시비율 d1
이 최소 전류를 달성하기 위해서 결정된다. 그림 3.20(b)는 370 W 의 중
간 부하 조건으로 여전이 d1이 0.5보다 작지만 u1과 u2의 스위칭 관계가 
바뀌어 경부하와는 다른 궤적의 전류 파형을 가지고 있다. 마지막으로 
중부하 조건인 520 W 때의 파형은 그림 3.20(c)에 나타나있다. 그림 3.8
에서 언급하였듯이 중부하 조건에서는 d1 또한 0.5로 고정이 되어 위상-



















그림 3.20  제안한 변조 방법의 M = 0.625인 경우 다양한 부하 조건에




그림 3.21은 다양한 전압 범위에서 경부하 조건인 11% 부하에서 FDM
방법의 정상-상태 파형을 보여준다. 그림 3.21(a), (b), (c), (d)에서 각각 v2
는 200, 300, 350, 400 V 이며 전압 비율은 0.5, 0.75, 0.875, 1.0이다. 경부하 
조건이기 때문에 모든 파형에서 위상은 작은 값으로 유지된다. 제안한 
변조 방법의 최적해는 식 (3.27)에 의해 주어지는데 시비율 d1은 동일한 
에 대해서 M 이 클수록 큰 값을 갖는다. 따라서 그림 3.21에서 동일한 
부하 조건에서 v2가 증가할수록 d1 또한 증가하는 것을 확인할 수 있다. 
그림 3.21(d)의 M = 1의 파형은 앞서 설명한 것과 같이 전 부하 영역에
서 PSM 과 동일한 방식으로 구동된다. 
스위칭 순간의 인덕터 전류 파형으로부터 대략적으로 ZVS 여부를 예
측할 수 있다. 그림 3.14를 통해 설명한 것과 같이 제안한 변조 방법은 
일부 전압 영역에서 일차단 지상-레그 스위치의 하드-스위칭 구간을 가
지고 있다. 지상-레그 스위치의 스위칭 순간을 tp,1으로 표기하였다. 그림 
3.21(a), (b), (d)의 파형에서는 tp,1 때의 iL 이 음의 값을 지녀 ZVS 를 할 
필요 조건을 만족시키고 있다. 반면 그림 3.21(c)의 파형에서는 tp,1 때의 
iL 이 0보다 큰 값을 지녀 지상-레그 스위치는 몸통-다이오드가 도통한 뒤
에 교번이 일어나는 하드-스위칭을 하게 된다. 이에 따라 tp,1 순간 u1 전
압 파형에서 역회복 현상으로 인한 오버-슈트(over-shoot)가 발생하는 것

































그림 3.21  제안한 변조 방법의 다양한 전압 범위에서의 경부하 정상-




DAB 컨버터는 양방향 전력 전달이 가능하며 의 부호에 따라서 전력
의 방향이 결정된다. 그림 3.8에서 나타난 것처럼 제안한 변조 방법의 
최적해는 전력 방향에 무관하게 결정된다. 따라서 제어기의 구조를 바꾸
지 않고서도 역방향 전력 변환의 구현이 가능하다. 역방향 시에는 가 
음의 값을 가지며 그림 3.22와 같이 u1의 위상이 u2의 위상보다 뒤쳐지게 
된다. iL 의 파형은 동일한 전압 및 부하조건에서 전력 방향만 다른 그림 
3.20(a)와 비슷한 양상을 가지는 것을 확인할 수 있다. 
그림 3.23는 FDM 방법과의 비교를 위하여 경부하 영역에서 TRM 의 
동작 파형을 보여준다. 실험 조건은 그림 3.20(a)에서와 동일하게 v2 = 
250 V, 부하는 70 W 이다. 동작 파형을 효과적으로 보이기 위하여 제안한 
변조 방법의 전류 파형을 옅은 회색으로 겹쳐 표현하였다. iL 의 파형에서 
볼 수 있듯이 TRM 은 u1과 u2의 파형을 M 에 따라 의도적으로 조정하여 
전류가 0으로 유지되는 구간을 갖는다. 따라서 순환 전류는 최소화될 수 
있다. 그러나 경부하 영역에서 도통 손실이 큰 부분을 차지하지 않는 반
면 TRM 은 용량성 스위칭 손실을 갖는다는 점에서 결과적으로 제안한 
변조 방법보다 낮은 효율을 보인다. 자세한 내용은 효율 곡선 비교 결과



























앞서 그림 3.21의 파형에 관한 설명에서 ZVS 특성을 간략하게 언급하
였다. 그림 3.24는 그림 3.20(a)에서와 동일한 동작 조건인 v2 = 250 V, 부
하 70 W 일 때의 iL 파형과 각 레그의 스위칭 순간에서의 스위칭 파형을 
보여주고 있다. vds는 MOSFET 의 드레인-소스 전압, vgs는 게이트-소스 전
압이다. S1, S5, S6은 각각 일차단 진상-레그, 이차단 진상-레그, 이차단 지
상-레그의 스위치이다. S1, S5, S6의 스위칭 파형에서 볼 수 있듯이 데드-타
임 구간동안 vgs 가 켜지기 전에 vds 가 0으로 떨어지는 것을 확인할 수 있
다. 이러한 ZVS 특성은 iL의 크기가 충분히 크기 때문에 MOSFET 의 출
력 등가 캐패시턴스인 Coss 가 모두 방전되기 때문이다. 반면에 일차단 지
상-레그인 S2의 스위칭 파형을 보면 iL 의 방향이 Coss 를 방전하는 방향이
 




지만 전류의 절대값이 크지 않다. 이 때문에 Coss 의 방전이 비교적 천천
히 이루어진다. 그럼에도 스위치가 켜지기 전에 방전이 모두 완료되어 
ZVS 를 달성한다. 
 
  효율 비교 결과 
 
그림 3.25는 다양한 변조 방법을 사용했을 때의 효율 곡선을 보여주고 
있다. FDM 방법의 효율 결과를 PSM, 방법 A, 방법 B 와 비교하였다. 이
차단 출력 측에 정전류 전자 부하를 사용하였으며 부하는 최대 출력의 7%
에서 91%까지 0.1 A 단위마다 측정하였다. 표 3.4는 주요 경부하 조건에
서 각 변조 방법의 PSM 에 대비한 효율 차이를 보여주고 있다. 
그림 3.25(a)는 M = 0.5일 때의 효율 곡선 결과이다. PSM 방식은 감압 
조건에서 이차단 측 스위치가 그림 3.1에서 처럼 0 ~ 75%의 부하 영역에
서 하드 스위칭을 한다. 또한 전력 대비 순환 전류의 크기도 증가하여 
높은 도통 손실을 가진다. 따라서 그림에서 볼 수 있듯이 매우 낮은 전
달 효율은 보인다. 삼차원 변조 방식을 이용하는 방법 A 와 B 는 PSM 에 
비해서는 개선된 효율을 보인다. 특히 FDM 방법은 M = 0.5일 때 전 부
하 영역에서 다른 방법보다 개선된 효율을 보인다. 7% 부하일 때 제안된 
변조 방법은 PSM 에 비해서 약 38% 가량 효율이 개선되었으며 방법 A
와 B 에 비해서는 각각 약 10%, 20%가 증가하였다. 
그림 3.25 (b), (c), (d)에서 M 이 0.625, 0.75, 0.875인 조건에서도 FDM 
방법은 대부분의 동작 조건에서 다른 방법들에 비해 높은 효율을 보인다. 
그러나 M 이 1에 가까워질수록 PSM 을 포함한 다양한 변조 방법들 간의 
효율 차이는 점점 줄어든다. 그림 3.25(e)의 M = 1인 경우에는 모든 방식
이 PSM 과 동일한 방법으로 동작되며 따라서 전달 효율 또한 전 부하 
영역에서 동일하게 나타난다. 
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한편 그림 3.25(d)은 M = 0.875일 때의 효율 곡선을 보여준다. 제안한 
변조 방법은 7% 부하 영역에서는 방법 A 와 B 에 비해서 각각 8%, 5% 
개선된 효율을 보인다. 그러나 중간 부하 영역에서 제안한 변조 방법이 
다른 방법에 비해서 낮은 효율을 보인다. 이는 앞서 손실 모델 분석 결
과에서 볼 수 있듯이 도통 손실은 각 방법 간의 큰 차이가 나지 않는 반






표 3.4  주요 부하 조건에서 PSM 대비 효율 개선 
Operating 
conditions 
PSM Eff. Eff. improvement 
compared to PSM 
M Load PSM FDM A B 
0.5 
7% 40.3% +37.9% +28.0% +15.1% 
11% 50.9% +29.7% +25.0% +14.8% 
0.625 
7% 45.9% +29.7% +22.6% +14.9% 
11% 57.8% +23.2% +18.5% +12.7% 
0.75 
7% 52.8% +23.8% +15.1% +13.0% 
11% 63.9% +18.1% +11.9% +11.2% 
0.875 
7% 57.0% +14.5% +6.2% +9.7% 
























그림 3.25  실험으로부터 구한 다양한 변조 방법의 효율 곡선: (a) M 




그림 3.26은 각 변조 방법의 특정 부하 조건(11%, 35%, 60%, 85%)에서 
전달 효율을 최대 부하에 대해 표준화하여 도시하였다. 그림 3.26(a)에서 
볼 수 있듯이 PSM 의 경부하 효율은 M 의 감소에 따라 급격하게 감소한
다. 이는 기존의 PSM 방식의 효율이 동작 조건에 의해서 크게 영향을 
받는다는 것을 의미한다. 따라서 PSM 방식을 이용하여 DAB 컨버터를 
구동할 경우에는 정격 전압이 M 이 최대한 1에 가깝도록 설계한 후 M
의 변동을 최대한 줄여야 한다. 
그림 3.26(b)는 제안한 변조 방법의 표준화된 효율 곡선을 보여준다. 
FDM 방법은 M 의 변화에 대해서 비교적 균일한 효율 특성을 보이는 것
을 알 수 있다. 특히 경부하 조건에서는 M 이 작아질수록 높은 효율을 
보이기도 한다. 따라서 FDM 방법을 이용하면 넓은 전압 범위에서 균일
한 전달 효율을 보이기 때문에 컨버터의 정격을 설계하기가 용이하다.    
최근에 널리 쓰이는 리튬-이온 배터리의 경우 일반적으로 충방전 전력
량의 크기에 따라 기준 전압의 50%까지 변화하도록 사용한다. 따라서 
제안된 방법은 배터리를 이용하는 ESS 시스템, 전기차 시스템 등의 넓
은 전압 범위가 요구되는 분야에서 유리하게 쓰일 수 있다. 
그림 3.26(c)와 (d)는 방법 A 와 B 의 표준화된 효율 곡선을 보여주고 
있다. 방법 A 의 경우 비교적 균일한 효율 특성을 보인다. 방법 B 는 
PSM 방식처럼 M 의 감소에 따라 낮은 효율을 갖지만 PSM 방식에 비해

































제 4 장  다중-주파수 모델링 
 
제 2 장에서 설명하였듯이 DAB 컨버터의 인덕터 전류는 스위칭 주기 
동안의 평균값이 0이기 때문에 기존의 SSA 방법을 적용할 수 없다 [61-
64]. 한편 DAB 컨버터의 소신호 모델 또한 고주파 성분을 이용하여 수
립할 수 있다 [65-68]. 본 장에서는 복소-평면에서 정의한 푸리에-급수를 
이용하여 DAB 컨버터의 동특성 모델을 수립한다. 출력 전압의 기본파 
성분과 2-고조파 성분, 인덕터 전류의 1-고조파 성분과 3-고조파 성분을 
이용한 1차, 3차, 5차, 7차 모델의 방정식을 수립한 후에 이들의 개루프 
특성을 비교한다. 
이 중 5차 모델을 기반으로 하여 DAB 컨버터의 소신호 모델을 유도
한다. 유도된 5차 소신호 모델의 정확성을 실험적으로 검증한 뒤 DAB 
컨버터의 전압 제어기 설계 방법을 제시한다. 
 
4.1  모델링 방법론 
 
  복소 푸리에-급수 
 
구간 [t-T, t] 내의 시간-영역 신호 x(t)는 푸리에-급수를 이용하여 다음
과 같이 표현할 수 있다. 
 ( ) ( ) sjll
l
x X t e  


   (4.1) 
s 는 2fs 이고 Xl(t)는 x(t)의 l-번째 복소 푸리에 계수이다. 복소 푸리
에 계수는 다음 식을 이용하여 계산할 수 있다. 
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   1( ) : ( ) ( ) s
t jk
k t T
X t F x x e dt
T
   

    (4.2) 
F{∙}는 푸리에 변환을 의미한다. 다중-주파수 기법에서 사용될 주요 
관계식은 복소 푸리에 계수 간의 곱과 푸리에 계수의 미분에 관한 식이
다 [65]. 두 개의 신호 x(t)와 y(t)의 곱의 푸리에 계수는 다음 식을 이용
하여 계산된다. 
  ( ) ( ) ik ik
i




   (4.3) 
한편 복소 푸리에 계수는 시간에 대해 미분했을 때 다음의 관계를 갖
는다.  
 ( )k s k
k
dX dx
F t jk X
dt dt

       
   (4.4) 
 
  DAB 컨버터의 다중-주파수 변수 정의 
 
DAB 컨버터의 회로도를 그림 4.1에 다시 나타내었다. 입력 전압 v1이 
시스템의 입력 변수로 주어진다고 가정했을 때 시스템 내의 연속 상태-
변수는 인덕터 전류 iL 과 출력 캐패시터 전압 v2이다. 브릿지 회로의 동
작 특성은 스위칭 신호 s1과 s2로 표현하였다. s1과 s2는 그림 4.2와 같이 
변조 변수 d1, d2, 에 의해서 결정된다.  
연속 상태-변수 iL, v2와 스위칭 신호 s1과 s2의 조합에 의해서 불연속 
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연속 상태-변수 iL, 스위칭 신호 s1, s2, 불연속 신호 u1, u2는 평균이 0이 
며 스위칭 반 주기마다 대칭 함수이기 때문에 1차, 3차, 5차 등의 홀수 
고조파 성분만을 가지고 있다. 반면 연속 상태-변수 v2와 불연속 신호 idc
는 직류 성분을 포함한 정류 신호이기 때문에 0차, 2차, 4차 등의 짝수 
고조파 성분만으로 표현이 가능하다. 본 장의 분석에서는 홀수 고조파 
중 1차와 3차 성분, 짝수 고조파의 DC-성분과 2차 성분을 고려하여 총 
7차의 모델을 기반으로 소신호 분석을 진행한다. 아래의 수식에서 Xi,j 는 
xi 의 j-차 푸리에 계수를 의미한다. 또한 XR 과 XI 는 각각 푸리에 계수의 
실수부와 허수부를 의미한다. 
스위칭 신호 s1과 s2의 1차 및 3차 푸리에-급수는 식 (4.6)과 같이 변조 
변수 d1, d2, 에 의해서 표현된다. s2를 기준으로 구간을 정의했기 때문에 
s2의 푸리에-급수의 실수부는 항상 0이다. 
 
 





1,1 1,1 1,1 1 1
1,3 1,3 1,3 1 1
2,1 2,1 2,1 2
2,3 2,3 2,3 2
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(4.6) 
복수 푸리에-급수의 관계식 식 (4.3)을 이용하면 불연속 신호 u1의 1차, 
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불연속 신호 u2의 1차, 3차 푸리에-급수는 다음과 같다. 
 
       
 
    
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  다중-주파수 방정식 
 
식 (4.4)의 관계를 이용하면 iL 의 1차, 3차 푸리에-급수와 v2의 0차, 2차 
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 (4.10) 
식 (4.7), (4.8)과 (4.9)를 식 (4.10)에 대입하면 방정식은 각 급수의 실
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(4.12) 
식 (4.11)과 (4.12)의 전압 및 전류 방정식을 이용하여 상태 방정식을 
세울 수 있다. 상태 방정식의 상태-변수와 입력-변수는 다음과 같이 정의
한다. 
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7차 모델의 상태 방정식 (4.14)의 상태-행렬 A7과 입력-행렬 B7은 식 
(4.15)와 식 (4.16)에 표현하였다.  
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식 (4.14)의 7차 모델의 상태 방정식은 그림 4.3에 나타난 것처럼 등가



























그림 4.3  푸리에 급수 기반 다중-주파수 모델의 등가회로: (a) 인덕터 
전류 1-고조파 실수부 및 (b) 허수부, (c) 3-고조파 실수부 및 (d) 허수부, 







4.2  개루프 특성 
 
식 (4.14)의 방정식은 출력 전압에 관한 3개의 상태-변수와 인덕터 전
류에 관한 4개의 상태-변수를 기반으로 구성한 7차 방정식이다. 모델링
의 복잡도는 상태-변수의 정의에 따라서 다양하게 구성할 수 있다. 이번 
절에서는 앞서 정의한 7차 모델을 기반으로 모델링 차수에 따른 방정식
을 간단히 정리한 후 각 모델의 개루프 특성을 비교한다. 
 
  1차, 3차, 5차 상태-공간 모델 
 
1차 시간-영역 모델 (TDA) 
제 2 장에서 언급한 1차 모델은 다음의 출력 전압의 직류값만을 상태-
변수로 삼는다. 
 1 2,0x V     (4.17) 
한편 출력 전압을 상태-변수로 삼을 경우 앞서 이용한 푸리에 성분을 
이용한 방정식을 수립할 수 없다. 대신 1차 전압 방정식은 식 (2.4)를 기







d x x u




   (4.18) 
 
3차 모델 (MFA3) 
복소 푸리에-급수를 기반으로 인덕터 전류를 포함하여 방정식을 수립
할 수 있다. 이 방법은 전류 정보가 상태-변수로 반영되기 때문에 전류
에 대한 방정식이 포함된다는 특징이 있다. 3차 모델의 상태-변수는 다음
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과 같이 정의 한다. 
 
3 2,0 ,1 ,1
R I
L Lx V I I   
  (4.19) 


















위 식의 A11, A 13, A 31, A 33, B13은 식 (4.16)에 정의된 것과 동일하다. 
 
5차 모델 (MFA5) 
전압과 전류 정보를 간단히 적용한 3차 모델을 기반으로 전압 정보 혹
은 전류 정보를 더함으로써 5차 모델을 구성할 수 있다. 전류의 3차 고
조파 성분을 고려하여 5차 모델을 구성하도록 하며 상태-변수는 다음과 
같이 정의한다. 
 
5 2,0 ,1 ,1 ,3 ,3
R I R I
L L L Lx V I I I I   
  (4.21) 


























  개루프 정상-상태 특성 
 
또한 위상-차이만을 이용한 일차원 변조 방식의 경우와 시비율을 모두 
고려한 삼차원 변조 방식의 경우를 나누어 각 모델의 정확성에 대해서 
논한다. 시뮬레이션 변수는 제 3 장에서 사용하였던 표 3.3에서 주어진 




50 kHz, 100 H, 2














위상-천이 변조 방식에서는 시비율 d1과 d2를 0.5로 고정한 후 위상-천
이만으로 제어를 수행한다. 그림 4.4는  = 일 때 여러 상태-공간 모
델의 정상-상태 파형을 보여준다. 그림 4.4(a), (b), (c)는 각각 인덕터 전
류 iL, 출력 전압 v2, 출력 전류 idc 를 보여준다. 검정색 실선은 스위치 모
델을 기반으로 한 시뮬레이션 결과이다. 그림 4.4(a)에서 시뮬레이션 결
과와 3차, 5차, 7차 모델의 결과를 비교해보면 전류의 기본파 성분만 고
려한 3차 모델보다 3-고조파를 고려한 5차 및 7차 모델이 더 정확함을 
알 수 있다. 한편 1차 모델은 전류 파형에 대한 정보를 가지고 있지 않
다. 
그림 4.4(b)는 출력 전압 파형과 함께 평균값을 표기하였다. 출력 전압 
파형을 보면 각 모델의 차이를 더욱 극명하게 볼 수 있다. 7차 모델은 
전압 정보에 대한 2-고조파 성분을 가지고 있기 때문에 전압 리플 성분
을 포함하고 있다. 5차와 7차 모델의 전압 정보의 평균값은 스위치 모델
의 결과와 거의 유사하게 나타난다. 5차와 7차 모델이 1% 미만의 오차를 
보인다. 반면 1차와 3차 모델은 실제 전압 파형 결과와 약 5% 정도의 










그림 4.4  1차, 3차, 5차, 7차 모델을 기반하여 계산한 위상-천이 변조 
DAB 컨버터의 개루프 정상-상태 파형: (a) 인덕터 전류, iL, (b) 출력 전




그림 4.4(c)는 출력 전류의 파형을 보여준다. 1차 모델은 위상과 입력 
전압에 의해서 출력 전류의 값이 직접 결정된다. 7차 모델은 전류의 2-고
조파 성분을 포함하고 있다. 그러나 스위치 모델의 전류 파형이 4차 이
상의 고조파 성분도 많이 가지고 있기 때문에 7차 모델의 결과도 스위치 
모델의 결과와 어느 정도의 차이를 가지고 있다. 
 
삼차원 변조 
  삼차원 변조 특성을 비교하기 위해 컨버터의 변수는 Ro = 60 을제
외하고모두 그대로 적용하되 변조 신호는 다음과 같이 설정하였다. 
1 20.2 0.5 /5d d      
1차 모델은 삼차원 변조 분석에 적용할 수 없기 때문에 결과에서 제외
하였다. 
그림 4.5(a)는 인덕터 전류 파형을 보여준다. 삼차원 변조에서, 특히 
경부하 영역에서 스위치 모델 파형은 기본파 성분 외에도 고조파 성분을 
많이 포함하고 있다. 따라서 전류의 기본파 성분만 고려한 3차 모델은 
실제 전류 파형과 상당한 차이를 가지고 있다. 반면 3-고조파 성분을 포
함한 5차와 7차 모델은 비교적 스위치 모델 파형과 근접한 결과를 보인
다. 
그림 4.5(b)의 전압 파형을 비교하면 3차 모델에 대비한 5차와 7차 모
델의 정확도가 크게 드러난다. 3차 모델의 전압 평균값은 127.9 V 로 스위
치 모델의 평균값이 117.2 V 에 비해 약 9% 이상의 오차가 발생한다. 이
는 위상-천이 변조에서의 결과보다 큰 오차이다. 반면 7차 모델의 전압 
파형의 평균값 및 리플의 크기는 스위치 모델의 파형과 거의 유사하다. 
5차와 7차 모델의 전압 평균값은 1% 미만의 오차를 가지고 있다. 
그림 4.4와 그림 4.5에서 비교할 수 있듯이 DAB 컨버터의 모델링은 










그림 4.5  1차, 3차, 5차, 7차 모델을 기반하여 계산한 삼차원 변조 
DAB 컨버터의 개루프 정상-상태 파형: (a) 인덕터 전류, iL, (b) 출력 전




다. 1차 모델은 위상-천이 변조에서만 적용될 수 있는 한계가 있다. 3차 
모델은 삼차원 변조 분석에서도 적용될 수 있지만 전류의 고조파 성분을 
가지고 있지 않기 때문에 실제 동작 파형과 큰 차이를 가지고 있다. 반
면 5차와 7차 모델은 모두 스위치 모델 결과와 거의 유사하게 전압 평균
값을 계산한다. 또한 7차 모델의 경우 전압 리플 성분까지 모델링할 수 
있다는 장점이 있다. 
 
  개루프 응답 특성 
 
그림 4.6은 앞서 언급한 위상-천이 변조 조건일 때 입력 전압 v1이 200 
V 에서 230 V 으로 증가할 때의 응답 특성이다. 검은색 실선은 스위치 모
델의 결과이다. 출력 전압의 평균값은 약 229 V 에서 263 V 로 증가한다. 
7차 모델은 평균값 즉 DC-성분을 나타내었다. 그림 4.6(a)의 5차 및 7차 
모델의 출력 전압의 응답 특성은 정상-상태 평균값만 조금 차이가 날 뿐 
스위치 모델과 거의 유사한 것을 볼 수 있다. 그림 4.6(b)는 출력 전류 
idc 의 DC-성분을 스위치 모델과 비교하였다. 그림에서 볼 수 있듯이 평
균값은 약 2-3% 가량 차이가 나지만 5차 및 7차 모델은 스위치 모델의 
댐핑 특성을 거의 비슷하게 모사하는 것을 확인할 수 있다. 
그림 4.7은 삼차원 변조 조건일 때 입력 전압이 위와 동일하게 200 V
에서 230 V 로 증가할 때의 응답 특성을 보여주고 있다. 앞선 경우와 마
찬가지로 5차 및 7차 모델의 출력 전압 및 출력 전류의 응답 특성은 스
위치 모델의 특성과 거의 유사하게 나타난다. 5차 모델은 전압의 리플 
성분을 고려하고 있지 않지만 출력 전압의 응답 특성은 7차 모델과 거의 












그림 4.6  5차, 7차 모델을 기반하여 계산한 위상-천이 변조 DAB 컨버












그림 4.7  5차, 7차 모델을 기반하여 계산한 삼차원 변조 DAB 컨버터








4.3  소신호 모델 
 
  5차 모델 상태 방정식 
 
앞선 논의를 바탕으로 본 연구에서는 5차 모델을 이용하여 소신호 모
델을 유도한다. 5차 모델의 상태-변수는 앞서 정의한 식 (4.21)과 같다. 











상태-행렬 A 와 입력-행렬 B 는 앞서 설명한 식 (4.22)와 같이 주어진다. 
시스템의 출력은 출력 전압으로 다음과 같이 정의한다. 
 2y v  (4.24) 
출력 y 를 위한 행렬 C 는 식 (4.25)로 표현할 수 있다. 
 1 0 0 0 0  C  (4.25) 
 
  소신호 모델 
 
앞선 논의를 바탕으로 본 연구에서는 5차 모델을 이용하여 DAB 컨버
터의 소신호 모델을 유도한다. 5차 모델의 상태-변수와 출력-변수, 입력-
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상태-공간 방정식의 상태 행렬 A, 입력 행렬 B0, 출력 행렬 C 는 다음 
식으로 다시 나타내도록 한다. 
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앞서 정의한 식 (4.23)의 모델은 스위칭 변수가 시스템 행렬에 포함되
어 있는 비선형 시스템이다. 스위칭 변수 S1,1, S1,3, S2,1, S2,3은 변조 변수 d1, 
d2, 에 의해서 결정된다. 세 개의 변조 변수 중 본 논문에서 제안한 변
조 방법을 포함한 대다수의 DAB 컨버터의 동특성 제어는 에 의해서 
수행한다. 따라서 d1, d2는 고정된 값을 가지거나 에 비해 완변한다고 
(slowly varying) 가정한다. 
식 (4.6)에서 정의된 것과 같이 스위칭 변수 중 S2,1과 S2,3은 d2에만 의
존한다. 스위칭 변수 S1,1과 S1,3은 d1과 에 모두 의존한다. 따라서 소신
호 모델을 유도하기 위한 추가적인 선형화 작업은 S1,1과 S1,3에 관계된 
입력 행렬 B0와 입력-변수 u 의 곱인 식 (4.28)에 대해서만 수행한다. 
 0 1,1 1,1 1,3 1,3 1
1




B  (4.28) 
스위칭 변수와 v1의 곱에 섭동을 인가하여 다음과 같이 대신호 성분과 
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소신호 성분으로 나누어 표현할 수 있다. 
 










sin sin 2 cos 2










   

    
 
   
 
      
 (4.29) 
동일한 계산 과정을 통해 스위칭 변수와 v1의 곱의 소신호 성분을 다
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   
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   
 
   
 
   
 
      
       
       
      
 (4.30) 
를 시스템의 입력-변수에 추가하면 입력-벡터 u 및 입력-행렬 B0의 
소신호 특성에 관한 행렬 B 는 다음과 같이 정리된다. 
1 1 1
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  위상-출력 전달 함수 
 
입력 v1과 에 대한 출력 v2의 전달 함수는 식 (4.27)과 (4.31)에 정의
된 A, B, C 를 이용하여 식 (4.32)로 계산할 수 있다. Gvg 는 입력-출력 전
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  G C I A B  (4.32) 
그림 4.8은 Ro 가 200 일 때 앞서 설명한 5차 소신호 모델을 이용한 
위상-출력전압 전달 함수를 도시하였다. 주파수 범위는 스위칭 주파수의 
절반까지 한정하였다. 유도한 소신호 모델은 시뮬레이션을 통해서 구한 
결과와 DC-게인 및 저주파 폴이 거의 일치하는 것을 볼 수 있다. 식 
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식 (4.33)의 전달 함수는 5차 모델을 기반으로 했기 때문에 전달 함수
의 차수 또한 5차로 주어지게 된다. 5차 모델을 적용한 이유는 DC-게인, 
극점, 영점의 위치를 정확히 계산하기 위함이었다. 그러나 이로 인해 발
생하는 스위칭 주파수 이상의 고주파 성분들은 실제 컨버터 설계에서는 
고려하지 않아도 된다. 다음 절의 제어기 설계 부분에서는 고주파 성분







그림 4.8  5차 소신호 모델과 시뮬레이션을 통하여 구한 위상-천이 변








4.4 제어기 설계 
 
  전압 제어기  
 
제 3 장에서 제안한 FDM 방법은 삼차원 변조 방법이며 (d1, d2, )를 
모두 이용한다. FDM 의 구현은 앞서 그림 3.9에서 보인 것과 같이 구성
할 수 있으며 컨버터 회로를 포함한 전체 제어기의 구성도를 그림 4.9(a)
에 나타내었다. 본 제어기의 목적은 이차단 출력 전압 v2를 제어하는 것
이다. 
변조 방법을 포함한 제안한 제어기의 구조는 두 개의 루프로 구성되어 
있다. v2의 동특성을 제어하기 위해서 를 이용한다. 그림 3.8의 FDM 방
법의 해를 살펴보면 부하의 증가에 따라 가 단조적으로 증가한다. 따라
서 기본적으로 를 이용하여 순시 전압을 제어한다. 
d1과 d2는 전류를 최소화하기 위하여 결정된다. 그림 4.9(a)에 나타난 
‘FDM’ 블록의 입력은 전압 비율 M, 그리고 전압 제어를 위하여 결정된 
이다. 전류 최소화의 목적은 정상-상태에서의 효율을 극대화하기 위함
이다. 따라서 동특성 제어를 위하여 가 결정된 이후 와 전압 비율 M
을 기반으로 하여 d1과 d2를 계산한다. 이 때에 전압 제어기 루프와의 간
섭을 방지하기 위하여 저역대-통과-필터(low pass filter, LPF)를 추가한다. 
그림 4.9(b)는 전압 제어의 소신호 블록도를 보여준다. 앞서 설명한 것
처럼 d1과 d2는 완변하는 변수라는 가정을 했기 때문에 소신호 모델 안
에서는 상수로 주어진다. 출력 전압 v2의 소신호 특성은 입력 전압에서 
출력 전압까지의 전달 함수 Gvg 와 위상에서 출력 전압까지의 전달 함수 
Gvp 에 의해 결정된다. 출력 전압의 오차는 전압 제어를 위한 보상기 


































  전압 제어 보상기 설계 
 
전압 제어 보상기 Hv 의 설계를 위하여 전압 및 부하 범위의 극점에서
의 위상-출력 전달 함수를 그림 4.10에 도시하였다. 전압 비율 M 이 0.5
와 1.0, 최대 부하의 10%, 90%의 지점에서 총 4 개의 동작점에서 전달 
함수를 계산하였다.  
표 4.1에서 각 동작점에서 전달 함수의 주요 변수들을 정리하였다. 주
파수의 범위를 fs/2로 한정할 때 식 (4.33)의 DAB 컨버터의 전달 함수는 















G0는 DC 이득, p 는 저주파 극점(pole), rz 는 고주파 우-반평면 (right-
half-palne, RHP) 영점(zero)이다. 
  우선 DC 이득은 경부하 조건에서 더 커지며 동일한 부하 조건에서는 
M 이 클수록 커진다. 부하 R 과 C 값에 의해서 결정되는 저주파 극점의 
위치는 경부하 조건일 때 크게 감소하며 M 이 0.5일 때보다 M 이 1.0일 
때 더 낮은 주파수에서 발생한다. 다음으로 RHP 영점은 부하 R, 인덕턴
스 L, 선로 저항 r 에 의해서 결정되는데, 부하가 클 때 더 낮은 곳에 위
치한다. 
전압 제어 보상기 Hv 는 식 (4.35)처럼 적분기와 한 개의 극점과 영점

















I 는 적분기 상수, p1와 z1는 각각 보상기의 극점과 영점을 의미한다. 














− 영점, z1: 전달-함수는 식 (4.34)에서와 같이 저주파 극점을 가지
고 있기 때문에 위상이 –90도 감소하게 된다. 적분기로 인한 위
상 감소를 고려했을 때 크로스-오버 (cross-over) 주파수에서 위
상-마진(phase-margin)을 확보하기 위하여 영점을 적용한다. 영점
의 위치는 저주파 극점 p 로 인한 위상 감소를 –45도로 제한하
도록 설계한다. 영점은 200 rad/s 로 설계하였다. 
− 적분기, I: 적분기 상수의 값은 z1가 200 rad/s 일 때 그림 4.10
의 모든 전달 함수가 fs/10보다 작은 크로스-오버 주파수를 가질 
수 있도록 한다. I 가 커질수록 루프-게인의 대역폭이 넓어지고 
DC 이득이 커져서 제어기의 제어 속도가 빨라진다. 그러나 또한 
I 가 일정 이상으로 증가하게 되면 위상-마진 및 게인-마진이 
줄어들어 제어지가 불안정해질 가능성이 있다. 적분기 상수 I 는 
M = 1.0인 10% 부하의 최악 조건을 기준으로 하여 20 rad/s 로 
설계하였다. 
− 극점, p1: 위상-출력 전달 함수는 고주파 대역에서 RHP 영점을 
가지고 있다. RHP 영점은 전달 함수의 크기를 증가시켜 제어 루
프의 게인-마진(gain-margin)을 감소시킨다. 따라서 보상기의 고
 
표 4.1  여러 동작점에서 위상-출력 전달 함수의 주요 변수 
M Load G0 [dB] p [rad/s] rz [rad/s] 
0.5 
90% 44 119 7.8×104 
10% 65 19 2.2×106 
1.0 
90% 50 62 7.8×104 





주파 대역에 극점을 위치시켜 RHP 영점으로 인한 게인-마진 감
소를 방지한다. 고주파 극점 p1는 컨버터의 RHP 영점으로 인한 
게인 증가를 상쇄하기 위해 8×104 rad/s 로 설계하였다. 
위 설계 방법을 기반으로 한 전압 제어 보상기는 식 (4.36)과 같으며, 
보상기를 적용했을 때 위상-출력 전달 함수의 루프-게인은 식 (4.37)로 












  (4.36) 
 v vvdT G H  (4.37) 
그림 4.11은 전압 및 부하 조건에 따른 위상-출력 전달 함수의 루프-게
인을 보여주고 있다. 최대 크로스-오버 주파수는 3.6 kHz 이다. 위상-마진








그림 4.11  설계된 전압 제어 보상기를 적용했을 때의 전압 및 부하 








4.5 실험 결과 
 
  정상-상태 실험 결과 
 
그림 4.12는 M 이 1.0일 때 여러 부하 조건에서 설계한 제어기를 적용
했을 때의 FDM 방법의 정상-상태 파형을 보여준다. 인덕터 전류 iL 의 
파형과 출력 전압 v2의 파형을 도시하였다. 그림 4.12(a), (b), (c)는 각각 
출력 전력이 730, 540, 170 W 일 때의 정상-상태 파형을 보여준다. 
설계한 전압 제어 보상기는 적분기, 저주파 영점, 고주파 극점으로 구
성되어 있다. 그림 4.13은 이 중 적분기와 저주파 영점은 그대로 적용하
되 고주파 극점을 이용하지 않았을 때의 컨버터의 정상-상태 제어 성능
을 보여주고 있다. 극점이 이용되지 않는다면 극점으로 인한 게인-마진 
확보 효과가 줄어들게 된다. 
그림 4.13(a), (b)는 각각 그림 4.12의 (a), (c)와 동일한 조건에서 동작
한 파형이다. 전압 파형에서는 컨버터의 동작 불안정성을 확연히 드러나






볼 수 있다. 특히 그림 4.13(a)와 (c)를 서로 비교해보면 그림 4.13(c)에
서의 불안정한 정도가 훨씬 심하다는 것을 확인할 수 있다. 이는 앞서 
설명한 것처럼 경부하에서 제어 성능이 안 좋게 나오기 때문에 전압 제





그림 4.12  v2 = 200 V(M = 0.5)일 때 전압 제어기의 정상-상태 iL 과 v2 














그림 4.13  v2 = 200 V(M = 0.5)인 조건에서 전압 제어기의 극점을 적





다음으로 그림 4.14는 M = 0.5일 때의 정상-상태 동작 파형이다. iL 과 
v2에 일차단 브릿지 전압 u1을 추가로 도시하였다. 그림 4.14(a)와 (b)는 
각각 출력 전력이 415 W 와 60 W 일 때의 파형이다. 제 3 장에서 제안한 
FDM 방법은 M = 1.0인 조건에서는 부하에 상관없이 d1이 항상 0.5를 유





그림 4.14  v2 = 200 V(M = 0.5)일 때 전압 제어기의 정상-상태 iL 과 v2 




된다. 파란색의 파형에서 볼 수 있듯이 부하가 감소했을 때 d1도 동시에 
줄어들며 두 경우 모두 안정적으로 동작하는 것을 확인할 수 있다. 
한편 앞서 전압 제어기의 구성에 관한 설명에서 d1과 d2는 완변하는 
변수라고 가정하였다. 그림 4.15는 이러한 가정과 반대로 d1이 의 변화
에 따라서 순시적으로 정해지도록 제어기를 설계했을 때의 실험 파형을 
보여준다. 즉 그림 4.9의 제어 블록도에서 FDM 블록과 관계된 LPF 가 
적용되지 않았을 때의 실험 결과이다. 
그림 4.15의 u1 파형을 보면 d1이 계속해서 진동하며 변하는 것을 확인
할 수 있다. 이는 를 이용한 전압 제어 루프와 전류 최소화를 위한 d1, 
d2에 관한 루프가 서로 간섭을 일으키기 때문이다. 그림 4.15와 같은 불
안정성을 제거하기 위해서 전류 최소화 루프의 대역폭을 전압 제어기의 











  응답-특성 실험 결과 
 
그림 4.16은 M 이 1.0일 때 출력 전력이 170 W 에서 730 W 로 증가했
을 때 응답 특성 실험 파형을 보여준다. 출력 전력은 3 V 가량 감소한 뒤
에 2 ms 이내에 다시 출력 전압인 400 V 로 복귀한다. M 이 1.0일 때는 d1
과 d2가 0.5로 고정이 된 후 만으로 제어를 한다. 
그림 4.17은 M 이 0.5일 때의 응답 특성 실험 파형을 보여준다. 는 전
압 제어를 수행하기 위해서 결정되며 d1은 루프 간섭을 피하기 위해서 
LPF 를 거쳐서 제어된다. 경부하에서 중부하로 부하가 증가했을 때에도 
d1은 천천히 변하기 때문에 전압 추정 속도가 비교적 느리게 된다. 부하 
증가 이후 약 15 V 의 전압 감소를 확인할 수 있다. 출력 전압이 정상-상
태에 도달하는 시간은 최소 10 ms 이상이 소요되었다. 이처럼 d1과 가 
동시에 변하는 경우에는 루프 간 간섭을 피하기 위해서 전압 제어 성능





















제 5 장  변압기 설계 변수 최적화 
 
본 장에서는 DAB 컨버터에서 가장 중요한 수동 소자인 절연형 고주
파 변압기의 설계에 관하여 논한다. DAB 컨버터는 변압기의 직렬 인덕
턴스를 에너지 전달 매커니즘으로 이용하기 때문에 직렬 인덕턴스의 값
이 매우 중요하다. 한편 앞선 제 2 장의 변조 방법, 제 4 장의 소신호 
모델에 관한 분석에서 변압기의 자화 인덕턴스는 이상적으로 무한대인 
것으로 가정하였다. 그러나 실제 변압기의 자화 인덕턴스는 직렬 인덕턴
스의 수 배에서 수백 배 사이의 값을 가지고 있다. 실질적인 자화 인덕
턴스의 영향은 소프트-스위칭 특성과 도통 손실 특성에 반영된다 [69], 
[70]. 
본 장에서는 자화 인덕턴스를 고려한 T-모델의 변압기 등가 회로를 
이용하여 DAB 컨버터의 동작 특성을 논한다 [71]. 주요한 손실 특성인 
스위칭 손실과 도통 손실 측면에서 변압기 설계 변수가 미치는 영향에 
관하여 분석한 후에 이를 기반으로 효율-최적화 관점에서의 변압기 설계 
방안을 제시한다. 나아가 다수의 인덕터와 변압기 샘플을 이용하여 DAB 
컨버터의 효율 변화를 검증한다. 
 
5.1  변압기 모델 
 
  실질적인 변압기 모델 
 
DAB 컨버터의 변압기는 절연 및 전압 비율 조정을 제공할 뿐만 아니
라 에너지 전달 메커니즘에 직접적으로 관여한다. 따라서 변압기 단계의 
직렬 인덕턴스는 DAB 컨버터의 중요한 설계 요소 중 하나이다. 실질적
인 컨버터 설계를 고려했을 때 DAB 컨버터의 절연형 자성 소자는 다양
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한 방법을 통해 구현할 수 있다. 그림 5.1은 다양한 구현 방법에 대한 
예시를 보여주고 있다.  
그림 5.1(a)와 (c)는 별도의 코어를 이용한 추가적인 인덕터를 각각 변
압기의 일차단과 이차단에 연결한 구조이다. 인덕터의 값을 비교적 정확
히 예측하여 설계할 수 있다는 장점이 있지만 두 개의 독립된 수동 소자







그림 5.1  DAB 컨버터의 변압기 구현 방법: (a) 일차단 추가 인덕터, 





직접 이용하는 방법이다. 이 방법은 변압기의 누설 성분을 이용하기 때
문에 별도의 수동소자가 필요하지 않아 높은 전력 밀도를 달성할 수 있
다는 장점이 있다. 그러나 변압기의 누설 인덕턴스는 그 값을 정확히 예
측하여 설계하는 것이 어렵다는 단점이 있다. 
한편 변압기의 자화 인덕턴스의 값이 무한히 크다고 가정하면 그림 
5.1의 세 가지의 구현 방법 모두 동일한 특성을 가진다. 그러나 변압기
의 자화 인덕턴스의 값은 주로 직렬 인덕턴스의 수 배에서 수십 배 정도
이다. 따라서 실질적인 변압기 모델을 고려한다면 자화 인덕턴스의 크기 
및 변압기의 구조에 의해 컨버터의 동작이 상당한 영향을 받게 된다. 특







그림 5.2  (a) 자성 인덕턴스를 고려한 DAB 컨버터의 T-모델 등가 회





  어드미턴스 네트워크 
 
그림 5.2(a)는 세 개의 설계 변수를 이용하여 표현한 T-모델 기반의 



















 L0는 표준 인덕턴스의 값으로 일차단과 이차단 직렬 인덕턴스의 합이
다. lk 는 0에서 1 사이의 값으로 일차단과 이차단의 직렬 인덕턴스인 Ll,1
과 Ll,2의 비율을 의미한다. 한편 자화 인덕턴스는 mL0으로 표현하며 m
은 자화 인덕턴스와 직렬 인덕턴스의 비율을 의미한다. m 은 일반적으로 
1보다 큰 값을 가지며 이상적인 경우에는 ∞ 의 값을 지닌다. 
페이저 정보를 이용하여 모델링을 할 경우에 T-모델의 등가회로는 그
림 5.2(b)의 어드미턴스를 이용한 임피던스 네트워크로 표현 가능하다 






























XL 는 표준 인덕턴스의 리액턴스로 sL0이다. 
Ū1과 Ū2는 각각 u1과 u2의 전압 페이저, ia 과 ib 는 전류 페이저를 의미
한다. 앞선 분석에서는 그림 2.7에서처럼 무한대의 자화 인덕턴스를 가
정하여 직렬 인덕턴스만을 고려한 간략화 모델을 이용하였다. 간략화 모
델에서는 똑같은 크기의 인덕터 전류 iL 이 양 쪽의 풀-브릿지를 통해 동
시에 흐르지만 상세 모델에서는 ia 와 ib 가 자화 인덕턴스의 영향에 의해
서 다른 값을 가지게 된다. 
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그림과 같은 T-형태의 임피던스 네트워크는 2-포트 시스템으로 모델링
하여 분석할 수 있다. 그림 5.2(b)의 2-포트 시스템은 다음과 같이 표현 
가능하다. 
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 Y  (5.3) 
Y 는 변압기 네트워크의 어드미턴스 행렬로서, Y 의 성분들은 다음 식
















































5.2  일차 푸리에-영역 분석 
 
본 절에서는 변압기 설계 변수의 영향을 간단히 살펴보기 위해서 기본
파 성분을 이용한 일차 푸리에-영역 분석 방법을 적용한다. 앞서 제 2 
장에서 정의한 것처럼 스위칭 주파수의 전압 페이저는 아래의 식 (5.5)
와 같이 주어진다. 
 









1, 1, 2는 식 (2.14)의 관계에 따라 d1, d2, 에 의해서 결정된다. 한편 
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     
 (5.8) 
식 (5.7)의 자화 인덕턴스를 고려한 전력 크기는 이상적인 변압기 모
델을 이용하여 구한 전력인 식 (2.22)에 변압기 설계 변수에 관한 계수
를 곱한 형태이다. 무한대의 자화 인덕턴스를 가정하면 m ∞= 이므로 식 
(5.8)은 식 (2.22)로 환원된다. 
그림 5.3은 m 과 lk 에 따른 최대 전달 가능한 전력의 비율을 나타내고 
있다. m 이 무한대일 경우에는 lk 의 조건에 상관없이 컨버터는 최대 전
달 가능 전력의 100%를 처리할 수 있다. 또한 lk 가 1 또는 0의 값을 가
질 때, 즉 직렬 인덕턴스가 일차단 또는 이차단 중 한쪽에만 있을 경우
에는 m의 값에 관계없이 최대 전력 전달이 가능하다. 반대로 m이 줄어
들수록 전달 가능한 전력의 범위가 줄어든다. 동일한 m 에 대해서 lk 가 
0.5일 때 가장 적은 전력이 전달된다. 그림의 분석에서 시행한 조건에서
는 m 이 1이고 lk 가 0.5일 때 최대 전달 가능 전력이 80%로 가장 적다. 
 





자화 인덕턴스를 고려한 DAB 컨버터의 일차단과 이차단의 무효전력 
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   
 (5.9) 
위 식 또한 이상적인 변압기 모델의 조건일 때의 무효전력 성분 식인 
식 (2.23)과 비교할 수 있다. m ∞= 을 대입하면 식 (5.9)의 두 번째 항은 
0이 되며 첫 번째 항은 식 (2.23)으로 환원된다. 
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그림 5.4는 1와 2가 각각 0.3과 1.0이고 M 이 0.5인 경우의 변조 변수 
1과 m 의 값에 따른 무효 전력의 변화를 보여주고 있다. 간편한 표기를 
위하여 무효 전력을 V02/XL 로 표준화하여 도시하였다. 무한대의 Xm 이 
이상적인 조건이라는 것을 알고 있을 때, Xm 의 크기가 Xl 비하여 작아질
수록 무효 전력 성분의 크기가 증가한다. 
한편 그림 5.4에서 주황색 별표는 각 m 의 조건에서 무효전력을 최소
화하는 1의 값을 나타낸다. 제3장에서 살펴보았듯이 이상적인 변압기 
모델을 가정하였을 때는 주어진 M, 2에 대해서 무효전력 성분을 최소화
하는 1의 최적해는 M2로 부하에 관계없이 일정하다. 그러나 자화 인
덕턴스를 고려한 실질적인 변압기 모델을 적용하였을 때는 그림 5.4에서 
볼 수 있듯이 무효전력을 최소화하는 1의 값은 m 의 조건에 의존한다. 
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그림 5.5는 1와 2가 각각 0.3과 1.0이고 M 이 0.5인 경우의 변조 변수 
1과 lk 의 값에 따른 무효 전력의 변화를 보여주고 있다. 간편한 표기를 
위하여 무효 전력을 V02/XL 로 표준화하여 도시하였다. 그림의 분석 조건
에서는 lk 가 0.5인 경우 무효전력 성분이 가장 작은 값을 보인다.  그림 
5.5에서 주황색 별표는 각 lk 의 조건에서 무효전력을 최소화하는 1의 
값을 나타낸다. 그림 5.4에서처럼 그림 5.5의 분석 조건에서도 무효전력























5.3  고차 푸리에-영역 분석 
 
제 2 장에서 언급한 것처럼 일차 푸리에-영역 분석은 기본파 성분만을 
다룬다는 한계가 있기 때문에 이를 극복하기 위해서 고조파 성분을 포함
하여 분석할 수 있다 [73], [74]. 또한 실질적인 변압기 모델을 고려하게 
되면 변압기 단계의 독립적인 수동 소자의 수가 3개가 된다. 따라서 이
를 시간-영역에서 직접 계산하고자 하면 총 3개의 방정식을 수립해야 하
기 때문에 분석의 복잡도가 증가한다. 반면 어드미턴스 네트워크를 이용
한 푸리에-영역 분석 방법은 변압기 단계의 복잡도와 상관없이 식 (5.3)
만을 이용하여 계산을 수행할 수 있다. 
다음 식 (5.12)는 식 (2.29)와 식 (2.30)을 이용하여 구한 k-차 고조파 
전류 페이저 정보를 이용하여 시간-영역의 전류 정보를 얻을 수 있다. 
제 4 장에서 설명한 것처럼 ia, ib, im 은 모두 홀수차 고조파만을 포함하기 
때문에 k 는 홀수만을 고려한다. 
 ,, ,
( ) Re sin Im cos
1, 3, 5,
N
L L k k L k k
k
i t I w t I w t
k






그림 5.6은 고차 푸리에-분석 방법을 이용하여 계산한 한 주기 동안의 
ia, ib, im 의 전류 파형이다. im 은 자화 전류를 의미한다. 계산에 이용된 홀
수차 고조파의 수가 1, 2, 10, 30 개일 때의 ia, ib, im 의 파형을 보여주고 있
다. 계산한 파형의 동작 조건은 다음과 같다. 수월한 실험 검증를 위하
여 전압 및 전력의 범위는 제 3 장 및 제 4 장에 비해 축소하여 진행하
였으며 주요 설계 값은 다음과 같다: 
- 설계 조건: V1 = 125 V, V2 = 100 V, fs = 50 kHz 
- 변압기 변수: L0 = 33 μH, lk = 0.5, m = 3 











그림 5.6  고차 푸리에-분석을 이용하여 계산한 실질적 변압기 모델의 





고차 푸리에-분석 방법은 고조파의 차수 N 이 1, 2, 10, 30으로 증가함에 
따라 계산된 파형 정보가 실제 파형에 근접해 간다. 특히 전류 파형은 1
차와 3차 고조파만이 계산에 이용된 N = 2일 경우에도 고차 항을 이용
해 계산한 결과와 충분히 근접한 결과를 가지고 있다는 것을 볼 수 있다. 
그림 5.6은 자화 인덕턴스의 값이 직렬 인덕턴스의 약 3배인 조건이다. 
이러한 조건에서는 그림 5.6(c)에서 볼 수 있듯이 자화 인덕턴스로 인한 
순환 전류인 im 의 크기가 무시할 수 없는 정도의 크기를 갖고 있다. 또
한 im 의 역할로 인해 ia 와 ib 의 차이 또한 크게 발생하게 된다. 
 
  ZVS 영역 변화 
 
다양한 변압기 변수를 고려한 DAB 컨버터의 ZVS 영역은 식 (5.12)로
부터 구한 전류 정보를 기반으로 분석할 수 있다 [75]. 컨버터의 각 동작
점에서의 소프트-스위칭 여부는 변조 방법에 따라 다르게 나타난다. 아
래에서는 제안한 FDM 변조 방법과 기존의 PSM 변조 방법이 적용되었
을 때 변압기 변수에 따른 ZVS 영역을 도시하였다. 
 
제안한 변조 방법, FDM 
제3장에서 제안한 변조 방법은 일차단 지상-레그 스위치에서 하드-스
위칭 영역을 갖는다. 이 외의 일차단 진상-레그, 이차단 진상, 지상-레그 
스위치는 M = 0.5 ~ 1의 전압 범위에서는 전 부하 영역에서 ZVS 를 한다. 
제3장에서 수행했던 ZVS 영역은 자화 인덕턴스가 무한대라고 가정했을 
때의 소프트-스위칭 특성이다. 자화 전류의 증가에 따라서 ZVS 특성이 
개선된다는 점을 고려했을 때 이들의 소프트-스위칭 영역은 보존된다는 
것을 알 수 있다. 제안한 변조 방법에 대해서는 일차단 지상-레그의 스
위칭 영역만을 조사하도록 한다. 
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그림 5.7은 세 가지 변압기 구조에 대해서 수행한 ZVS 분석 결과이다. 
그림 5.7(a), (b), (c)의 lk 는 각각 0.9, 0.5, 0.1로서 각각 그림 5.1(a), (b), 
(c)의 경우를 다룬다고 할 수 있다. 우선 일차단에 추가 인덕터가 연결된 
그림 그림 5.7(a)의 경우 m 의 변화에도 불구하고 ZVS 영역이 거의 변
하지 않음을 알 수 있다. 
반대 경우인 그림 5.7(c)의 이차단 추가 인덕터의 경우 ZVS 영역이 m
의 감소에 따라 극적으로 변화하는 것을 확인할 수 있다. m 이 9일 때에
도 ZVS 특성이 크게 개선되며 m 이 6일 때에는 전 부하 영역에서 ZVS
를 달성한다. 
마지막으로 그림 5.7(b)는 직렬 인덕턴스가 일차단과 이차단에 균등하
게 배분된 경우를 보여주고 있다. 그림 5.7(b)의 결과보다는 ZVS 개선 
효과가 덜 하지만 m 의 감소에 따라 뚜렷한 ZVS 효과가 드러나는 것을 
















그림 5.7  변압기 설게 변수에 따른 FDM 변조 방법의 비-ZVS 영역 




위상-천이 변조, PSM 
 
위상-천이 변조 방식은 감압 조건에서 동작할 때 이차단 스위치들이 
하드-스위치로 인한 스위칭 손실을 발생시킨다. 반면 일차단 스위치는 
감압 조건에서 전 부하 영역에서 소프트-스위칭을 한다. 따라서 변압기 
설계 변수에 따른 이차단 스위치의 소프트-스위칭 영역을 비교하도록 한
다. 
그림 5.8(a), (b), (c)는 각각 lk 가 0.9, 0.5, 0.1이며 그림 5.1(a), (b), (c)를 
대표한다. PSM 방식은 앞서 논의한 제안된 변조 방법과 반대로 이차단 
스위치가 비-ZVS 영역을 갖는다. 따라서 일차단에 추가 인덕터가 연결
된 그림 5.8(a)의 경우에 m 의 변화에 따라 가장 극적인 ZVS 개선 효과
를 보인다. 그러나 앞서 그림 5.8(a)에서는 m 가 6이하가 되면 비-ZVS 
영역이 완전히 사라지는 반면 PSM 에서는 여전히 넓은 영역에서 하드-
스위칭을 한다. 이는 PSM 방식이 경부하-저전압 동작 범위로 갈수록 더 
큰 순방향 전류를 가진 채 하드-스위칭을 하기 때문이다. 스위칭 순간의 
순방향 전류가 크면 역회복 손실도 증가하며 전류를 ZVS 를 위해 역방
향으로 바꾸어서 소프트-스위칭을 달성하기 위해 필요한 자화 전류의 크
기도 더 커야 한다. 
그림 5.8(c)는 이차단에 추가 인덕터가 연결된 경우의 ZVS 영역 변화
를 보여준다. 앞선 경우와 대칭적으로 생각하여 예상할 수 있듯이 이 경
우에는 m 의 변화에도 불구하고 ZVS 영역 변화가 미미하다. 마지막으로 
그림 5.8(b)는 직렬 인덕턴스가 0.5의 비율로 일차단과 이차단에 나뉜 경
우의 결과이다. 그림 5.8(a)만큼 극적인 ZVS 개선 효과를 보이지는 않지













그림 5.8  변압기 설게 변수에 따른 PSM 변조 방법의 비-ZVS 영역 




  RMS 전류 변화 
 
자화 인덕턴스의 크기 및 직렬 인덕턴스의 배분을 결정하는 변압기의 
설계 변수는 DAB 컨버터의 도통 손실에 큰 영향을 미친다. 아래의 분석 
결과에서는 제안한 변조 방법과 PSM 방법을 이용하였을 때 변압기 설
계 변수가 일차단 전류 ia 와 이차단 전류 ib 의 rms 값에 미치는 영향을 
검토한다. 실질적인 변압기 모델을 고려했을 때의 전류 rms 값을 이상적
인 변압기 모델일 때의 값에 대비하여 표기하였다. 전압 비율 M 은 0.8
로 고정하였고 부하는 10 ~ 100% 영역으로 한정한다. 
 
제안한 변조 방법, FDM 
그림 5.9(a)는 추가 인덕터가 일차단 측에 연결되었을 때(lk = 0.9)의 
전류 rms 변이를 보여주고 있다. m 이 100으로 큰 값을 가질 때는 이상
적인 변압기 모델과 거의 차이가 발생하지 않는다. m 의 변화에 따른 전
류 크기의 변화는 일차단과 이차단에 다르게 나타난다. 일차단 전류 ia는 
m 의 변화에도 불구하고 전 부하 영역에서 0.5% 미만의 차이를 가진다. 
반만 이차단 전류 ib 는 m 의 감소에 따라 경부하 전류 크기가 급격히 증
가한다. 특히 m 이 3인 경우에 10% 부하에서 전류의 rms 크기가 약 90% 
가량 증가하는 것을 확인할 수 있다. 
lk 가 0.1인 경우는 그림 5.9(c)에 나타내었다. 이 경우에도 m 의 변화
에 따른 전류 크기의 변화 양상은 그림 5.9(a)의 결과와 비슷하다. 하지
만 앞선 경우와는 반대로 m 의 감소에 따라 일차단 전류가 큰 영향을 
받으며 이차단 전류는 거의 변화하지 않는다. m 의 변화에도 불구하고 
이차단 전류의 rms 값은 거의 변하지 않거나 최대 3%의 감소를 보인다. 
3%의 rms 전류 차이는 전체 손실 측면에서 거의 미미하다고 할 수 있다. 




lk 가 0.5로 균등하게 나뉜 경우의 전류 rms 변화는 그림 5.9(b)에 나
타나 있다. 이 경우에는 전류 크기의 변화가 일차단과 이차단에 비교적 
비슷하게 발생하는 것을 확인할 수 있다. 일차단과 이차단 모두 m 이 3
인 경우 10% 부하에서 최대 30%의 전류 rms 증가가 예상된다. m 이 6 





















그림 5.9  변압기 설게 변수에 따른 FDM 변조 방법의 rms 전류 변




위상-천이 변조, PSM 
그림 5.10(a)는 lk 가 0.9일 때의 전류 rms 변화를 보여준다. 일차단 전
류와 이차단 전류의 rms 값은 m의 감소에 따라 각각 증가, 감소하는 양
상을 보인다. 일차단 전류의 rms 값은 10% 부하에서 m 이 100, 12, 9, 6, 3
으로 감소함에 따라 0.4%, 3%, 4%, 7%, 13%의 증가를 보인다. 이차단 전
류의 rms 값는 m 의 변화에 따라 4%, 29%, 39%, 57%, 71%의 감소를 보
인다. 결국 일차단 전류 ia 의 증가보다 이차단 전류 ib 의 감소의 효과가 
더 극적으로 나타난다. 
직렬 인덕턴스가 양 쪽으로 나뉜 경우의 전류 rms 변화 결과는 그림 
5.10(b)에 나타내었다. 이 경우 역시 마찬가지로 m 의 감소에 따라 일차
단 전류는 증가하고 이차단 전류는 감소한다. m 이 3일 때 일차단과 이
차단 전류 rms 값은 10% 부하에서 각각 66% 증가, 64% 감소한다. lk 가 
0.9인 경우와 0.1인 경우의 중간적인 변화를 보인다. 
그림 5.10(c)는 추가 인덕터가 이차단 측에 연결된 경우(lk = 0.1)의 결
과이다. 이 경우 m 의 감소에 따라 일차단과 이차단 전류가 각각 증가, 
감소한다. m 이 3으로 가장 작은 경우 일차단과 이차단 전류 rms 값은 
10% 부하에서 각각 140% 증가, 15% 감소한다. m 의 감소에 따른 일차단 
전류 증가가 이차단 전류 감소보다 훨씬 극적으로 나타난다. 앞선 그림 
5.10(a)의 경우와 비교했을 때 일차단 전류의 증가폭은 커지고 이차단 
전류의 감소폭은 줄어들었다. 
PSM 방식의 전류 rms 변화는 앞서 논의한 FDM 방식의 전류 크기 
변화와 매우 다른 양상을 보인다. FDM 방식은 lk 에 따라 일차단과 이
차단 중 전류가 증가하는 쪽이 결정되었다. lk 가 0.9인 경우에는 이차단 
전류가, lk 가 0.1인 경우에는 일차단 전류가 증가하였다. 반면 PSM 방식
은 lk 의 값에 관계 없이 언제나 일차단 전류의 rms 값은 증가하며 이차
단 전류는 감소하였다. 그림 5.10의 결과가 M 이 1보다 작은 감압 조건
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에 한정했음을 고려했을 때 M 이 1보다 큰 승압 조건에서는 m 의 감소

























그림 5.10  변압기 설게 변수에 따른 PSM 변조 방법의 rms 전류 변








5.4  변압기 설계 변수 최적화 
 
앞서 설명한 것처럼 DAB 컨버터의 주요 동작 특성은 변압기의 설계 
변수에 크게 의존한다. 본 절에서는 변압기 설계 변수에 따른 각 변조 
방법(FDM 과 PSM)의 효율 곡선의 변화 추이를 살펴본다. 효율 곡선은 
앞서 제 2 장에서 설명한 손실 모델을 기초로 한다. 이어 수치 해석적 
방법을 이용하여 최적의 평균 동작 효율을 보이는 변압기 설계 변수를 
결정하였다. 본 절의 분석에서 또한 전압 비율 M 은 0.8로 고정하였다. 
본 장에서는 다수의 변압기 및 인덕터를 이용한 실험 검증을 용이하게 
하기 위하여 제 3 장 및 제 4 장보다 축소된 실험 조건으로 설계와 검증
을 수행하였다. 
본 논문에서 수행한 변압기 최적 설계는 자화 인덕턴스와 직렬 인덕턴
스의 값을 기반으로 한 도통 손실 및 스위칭 손실을 중점적으로 고려한
다. 
 
  설계 변수에 따른 효율 추이 
 
제안한 변조 방법, FDM 
FDM 변조 방법은 중간 부하 영역에서 하드-스위칭 구간을 가진다. 그
림 5.11의 예상 효율 곡선에서 볼 수 있듯이 약 200 ~ 400 W 의 구간에서 
FDM 은 효율 저하가 발생한다. lk 가 0.9인 그림 5.11(a)의 효율 곡선에서
는 앞서 그림 5.7에서 살펴보았듯이 자화 인덕턴스(m)의 감소로 인한 
효율 개선 효과가 미미하다. 반면 m 의 감소로 인한 도통 손실 증가는 
명백히 드러난다. 결과적으로 m이 3인 경우는 m이 12인 경우에 비교했
을 때 중간 부하 영역에서 매우 미미한 효율 증가를 보이지만 경부하와 
중부하 영역에서는 도통 손실 증가로 인한 효율 감소가 예측된다. 
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그림 5.11(b)의 lk가 0.5인 경우에는 m의 감소로 인한 스위칭 손실 특
성이 개선되어 중간 부하 영역의 효율이 증가하는 것을 확인할 수 있다. 
m 이 3으로 감소할 경우 모든 영역에서 소프트-스위칭을 달성한다. 그러
나 자화 전류로 인한 도통 손실 증가는 앞선 경우와 마찬가지로 경부하
와 중부하 지역에서의 효율 감소로 이어진다. 
그림 5.11(c)는 lk 가 0.1인 조건이다. 이 때에는 m 이 12로 비교적 큰 
경우에도 ZVS 특성이 크게 개선된다. m 이 6 또는 9 정도로만 감소해도 
하드-스위칭 구간을 거의 발견할 수 없다. 따라서 하드-스위칭으로 인한 
중부하 효율 감소가 거의 나타나지 않으며 m 에 따라 도통 손실의 차지
가 일부 발생한다. 
 
위상-천이 변조, PSM 
그림 5.12는 PSM 을 적용한 DAB 컨버터의 변압기 설계 변수에 따른 
예상 효율을 보여준다. PSM 변조 방법은 경부하 영역에서 이차단 스위
치들이 하드-스위칭 구간을 가진다. lk 가 0.1인 그림 5.12(c)의 효율 곡선
은 경부하 영역에서 매우 낮은 효율을 보인다. 이 경우에는 그림 5.8에
서 설명한 것처럼 m 의 변화로 인한 ZVS 특성의 개선이 거의 발생하지 
않는다. 따라서 m 의 감소에 의해서도 도통 손실만 증가할 뿐 경부하 효
율 개선 효과가 거의 드러나지 않는다. 
한편 그림 5.12(b)의 lk가 0.5인 경우에는 m의 감소로 인한 스위칭 손
실 특성이 개선되어 중간 부하 영역의 효율이 증가하는 것을 확인할 수 
있다. 그림 5.12(a)는 lk 가 0.1인 조건이다. 이 경우 m 의 감소로 인한 
ZVS 개선 효과가 가장 극명히 드러난다. 앞서 그림 5.8에서 볼 수 있듯
이 m 이 3으로 감소한 경우 M = 0.8일 때 전 부하 영역에서 ZVS 가 달











그림 5.11  변압기 설계 변수에 따른 FDM 의 효율 변화: (a) lk = 0.9, 










그림 5.12  변압기 설계 변수에 따른 PSM 의 효율 변화: (a) lk = 0.9, 
(b) 0.5, (c) 0.1 
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  효율-최적 변압기 설계 변수 
 
그림 5.13은 lk = 0 ~ 1, m = 1 ~ 10의 범위에서 각 변조 방법의 평균 
효율을 도시하였다. 앞서 정의한 손실 모델을 기반으로 하여 각 lk 와 
m 에서의 50 ~ 400 W 부하 영역에서 평균 효율을 계산하였다. 또한 각 
변조 방법의 평균 효율을 최적화하는 변압기 설계 변수를 그림에 함께 
나타내었다. 
그림 5.13(a)는 FDM 방법의 최적 효율 그래프를 보여준다. 효율-최적
의 변압기 설계 결과는 lk = 0.3, m = 6이다. FDM 방법은 직렬 인덕턴스
가 주로 이차단 측에 연결되고 자화 인덕턴스가 직렬 인덕턴스의 값의 6
배 정도일 때 가장 최적의 효율을 보일 것으로 예상된다. 
그림 5.13(b)는 PSM 방법의 변압기 설계 변수에 따른 최적 효율 그래
프이다. 효율-최적 설계 결과는 lk = 0.98, m = 3이다. 직렬 인덕턴스는 
최대한 일차측에 연결하여 이차단 스위치의 ZVS 특성을 개선하며 자화 
인덕턴스의 크기가 직렬 인덕턴스의 3배 가량이 되도록 설계한다. 
제안한 변압기의 최적 설계 결과는 앞서 설명한 것처럼 lk 와 m 변수
의 변화에 따른 도통 손실 및 스위칭 손실을 중점적으로 고려하여 수행
하였다. 실제 컨버터 구현에 있어서는 자속 밀도의 크기와 이에 따른 코
어 손실이 설계 조건에 따라 변한다. 또한 자속 밀도의 크기는 변압기의 















그림 5.13  효율-최적화 변압기 설계 결과: (a) FDM, (b) PSM (lk = 0 
~ 1, m = 1 ~ 10) 
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5.5  효율 비교 실험 
 
변압기 설계 변수에 따른 효율 비교를 위하여 다수의 샘플의 추가 인
덕터와 변압기를 제작하여 실험하였다.  
표 5.1은 실험 비교를 위해 제작한 인덕터와 변압기의 주요 설계 변수
를 보여준다. 인덕터 I 와 II 는 일차단과 이차단에 추가 인덕터로 연결하
였다. 인덕터 III 은 두 개의 별도의 인덕터를 일차단과 이차단 양측에 
나누어 연결하였다. 인덕터 I, II, III 의 lk 의 값은 각각 0.93, 0.07, 0.48이
다. 변압기는 동일한 코어와 턴수를 이용하여 제작하였으며 코어 사이의 
공극을 조절하여 자화 인덕턴스 값을 다양하게 구현하였다. 변압기 I, II, 
III 의 자화 인덕턴스는 각각 470, 205, 115 μH 이며 그에 따른 m 값은 13, 
5.7, 3.2이다. 아래의 효율 비교 실험에서는 전압 비율 M 이 0.8인 경우에 
대해서만 진행하였다. 
 
 변압기 설계에 따른 FDM 효율 
 
그림 5.14는 각각 세 가지 샘플의 인덕터와 변압기를 이용하여 구한 
효율을 비교하였다. 우선 lk 에 따른 스위칭 손실 차이를 확인할 수 있다. 
효율 변화를 보면 그림 5.14(a)의 lk 가 0.93인 경우에는 중간 부하 영역
에서 상당히 큰 효율 저하가 일어나는 것을 볼 수 있다. 이는 앞서 제3
장에서 언급한대로 FDM 의 비-ZVS 구동 때문이다. 반면 그림 5.14(c)의 
lk 가 0.07인 경우 중간 부하 영역의 효율이 상당히 개선된 것을 발견할 
수 있다. 이는 그림 5.7에서 살펴본 대로 추가 인덕터가 이차단에 연결
되었을 때 FDM 의 비-ZVS 영역이 줄어들기 때문이다.  
  중부하 영역에서는 변압기 변수에 상관없이 모든 스위치가 소프트-
스위칭을 한다. 따라서 중부하 효율을 비교하면 도통 손실의 변화에 대
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해서 알 수 있다. 앞서 그림 5.9에서 설명하였듯이 FDM 방식은 모든 lk 
에 대해 전류 rms 값이 상당히 증가하는 것을 볼 수 있다. 이는 그림 
5.14의 효율 곡선에서의 m 의 감소로 인한 2%의 효율 감소의 원인을 설
명한다. 
고정된 lk 에 대해서 효율 곡선을 비교하면 m 의 역할에 따른 효율 변
화를 볼 수 있다. 우선 그림 5.14(a)의 lk = 0.93인 조건에서는 m 의 감소
에 따라 중간 부하에서 일부 효율이 증가할 뿐 대부분의 영역에서는 효
율이 크게 감소하는 것을 볼 수 있다. 반면 그림 5.14(c)와 (b)의 lk 가 
0.07, 0.48인 경우에는 m 의 변화가 효율 곡선의 추이 및 절대값에 큰 영
향을 주는 것을 확인할 수 있다. 
효율 곡선을 통하여 m 이 5.7일 때 스위칭 손실과 도통 손실 간의 상
충적 관계가 가장 이상적이다. 경부하 및 중부하 영역에서의 도통 손실
로 인한 효율 저하가 크지 않다. 또한 중간 부하에서의 스위칭 손실도 
상당량 회복된다. 이는 그림 5.13을 기반으로 구한 최적 변압기 설계 결
과와 일치한다. 
 
표 5.1  효율 비교를 위한 인덕터 및 변압기 샘플 
  
I II III 
Auxiliary 
inductor 
Placement Primary Secondary Split 
Indct., L 31 μH 31 μH (15+16) μH 
lk 0.93 0.07 0.48 
     
  I II III 
Transformer Mag. Indct., Lm 470 μH 205 μH 115 μH 











그림 5.14  변압기 변수에 따른 FDM 을 이용한 DAB 컨버터의 효율 




  변압기 설계에 따른 PSM 효율 
 
그림 5.15는 PSM 방식에 대해 각각 세 가지 샘플의 인덕터와 변압기
를 이용하여 구한 효율을 비교하였다. PSM 방식은 그림 5.8에서 설명한 
것처럼 경부하에서 이차단 스위치가 비-ZVS 영역을 가지고 있다. lk 에 
따른 효율 변화를 보면 그림 5.15(c)의 lk 가 0.07인 경우에는 경부하 영
역에서 상당히 큰 효율 저하가 일어나는 것을 볼 수 있다. 반면 그림 
5.15(a)의 lk 가 0.93인 경우 경부하 영역의 효율이 상당히 개선된 것을 
발견할 수 있다. 이는 그림 5.8에서 살펴본 대로 추가 인덕터가 일차단
에 연결되었을 때 PSM 의 비-ZVS 영역이 줄어들기 때문이다. 
고정된 lk 에 대해서 효율 곡선을 비교하면 m 의 역할에 따른 효율 변
화를 볼 수 있다. 우선 그림 5.15(a)의 lk = 0.07인 조건에서는 m 의 감소
에 따라 효율이 거의 변하지 않는 것을 볼 수 있다. 반면 그림 5.15(b)의 
lk 가 0.93인 경우에는 m 의 변화가 PSM 으로 구동되는 DAB 컨버터의 
경부하 효율을 크게 증진시키는 것을 확인할 수 있다. 
그림 5.10을 통하여 설명하였듯이 PSM 은 도통 손실의 관점에서도 스
위칭 손실과 마찬가지로 lk 가 클 때 유리하다. lk 가 크면 경부하 영역에
서의 일차단 도통 손실의 증가폭은 줄어들고 이차단 도통 손실의 감소폭
은 늘어난다. 
위 결과를 통하여 PSM 방식은 lk 가 0.93이며 m 이 3.2일 때 스위칭 
손실과 도통 손실 측면에서 모두 유리한 것을 확인할 수 있다. 이는 그














그림 5.15  변압기 변수에 따른 PSM 을 이용한 DAB 컨버터의 효율 











IBDC 는 ESS, EV, SST 등의 다양한 차세대 전력전자 시스템에서 요구
되는 기술이다. 이 중 단상 DAB 컨버터는 여러 장점 때문에 최근 많은 
연구가 진행되고 있는 토폴로지이다. DAB 컨버터는 변압기 양단에 두 
개의 독립적인 브릿지 회로를 가지며 이를 이용하여 위상-차이를 지닌 
고주파 교류 전원을 형성한다. 두 전압 간의 위상-차이를 이용하여 양방
향 제어가 간단하게 구현이 가능하다. 또한 변압기의 직렬 인덕턴스를 
에너지 전달 소자로 이용하기 때문에 높은 전력밀도를 가진다. 
한편 DAB 컨버터는 변조를 통한 제어의 자유도가 삼차원이다: 일차단 
브릿지의 시비율 d1, 이차단 브릿지의 시비율 d2, 위상-차이 . 더욱이 컨
버터의 양단이 전압원으로 동작하기 때문에 컨버터의 분석의 원리가 일
반적인 DC-DC 컨버터와 달라져야 한다. 특히 삼차원 변조 방법을 이용
할 경우 시간-영역 분석의 복잡도가 상당히 증가한다. 
이러한 어려움을 해결하기 위하여 본 논문에서는 푸리에-급수를 이용
한 분석 방법을 DAB 컨버터에 적용하였다. 간단히 정리한 본 논문의 주
요 연구는 다음과 같다. 
 
1) 기본파 푸리에 성분을 이용한 변조 방법 제안 
본 논문의 제 2 장에서는 푸리에-급수 중 기본파 성분만을 이용한 
DAB 컨버터의 모델링 방법에 대하여 소개하였다. 시간-영역 분석과 달
리 푸리에-영역 분석 방법을 이용하면 삼차원 변조를 적용하였을 때에도 
컨버터의 정상-상태 동작 특성을 분석적 수식으로 표현할 수 있다. 
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이를 이용하여 제 3 장에서는 기본파 성분을 이용하여 DAB 컨버터의 
도통 손실을 최소화하는 최적 변조 해를 도출하였다. 도출된 해는 전압 
및 부하 범위에 상관없이 공통적으로 적용될 수 있다. 제안한 FDM 변
조 방법은 모든 구간에서 연속적으로 동작한다. 제어기 구현은 삼각 함
수만을 추가적으로 이용하여 설계하였다. 
제안한 FDM 을 기존의 실시간 변조 방법들과 스위칭 손실, 도통 손실 
측면에서 비교하였다. 또한 앞서 제 2 장에서 간단히 설명한 손실 모델
을 기초로 하여 각 변조 방법 간의 손실 분석을 통하여 FDM 의 경부하 
효율 증진 효과를 분석하였다. 
1 kW 급 프로토타입 컨버터를 이용하여 FDM 의 역방향 전력 전달을 
포함한 다양한 전압 및 부하범위에서 정상-상태 동작을 확인하였다. 또
한 앞서 비교하였던 변조 방법들의 효율 곡선을 동일한 컨버터 상에서 
구현하여 각 변조 방법 당 약 백여 개 이상의 동작점에서 효율을 측정하
였다. 
효율 측정 결과 제안한 FDM 은 낮은 출력 전압과 경부하 조건에서 기
존의 위상-천이 방법에 비하여 약 35% 이상의 효율 개선을 보였으며, 다
른 비교 방법들에 비해서도 각각 20%, 10% 가량의 효율 증진을 확인하
였다. 또한 기존의 PSM 방법이 전압 비율의 값에 따라서 컨버터의 효율 
곡선의 양상이 크게 변했던 것과 달리 FDM 은 전압 비율에 비교적 독립
적으로 효율 곡선이 형성되는 것을 확인하였다. 
 
2) 고차 푸리에 성분을 이용한 소신호 모델링 
DC-DC 컨버터에 적용되는 가장 고전적인 소신호 모델링 방법은 상태
-공간 평균화 기법(SSA)이다. 주로 인덕터 전류와 캐패시터 전압이 시스
템의 상태 변수로 정의된다. 컨버터의 스위칭 동작으로 인한 비선형적인 
특성은 스위칭 구간 동안의 평균화 기법을 통하여 선형화된다. 그러나 
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DAB 컨버터의 인덕터 전류는 매 스위칭 주기마다 평균이 0인 교류 신
호의 형태를 갖고 있기 때문에 기존의 SSA 모델링이 적용될 수 없다. 
본 논문의 제 4 장에서는 이러한 DAB 컨버터의 모델링 특성을 극복
하기 위하여 고차 푸리에-성분을 이용한 모델링 방법을 적용하였다. 출
력 측 전압과 전류는 DC-성분과 2-고조파 성분을 이용하고 변압기 측 
전류는 1-고조파와 3-고조파 성분을 이용하여 7차 모델을 구성하여 차수
에 따른 각 모델 간의 대신호 특성을 비교하였다. 
최종적으로 5차 모델을 이용하여 소신호 모델을 수립하여 DAB 컨버
터의 전달함수를 구하였다. 이를 기반으로 하여 제안한 변조 방법을 위
한 전압 제어기 설계를 수행하였다. 설계한 제어기의 제어 속도 및 안정
성을 실험적으로 검증하였다. 
 
3) 자화 인덕턴스를 고려한 변압기 설계 변수 최적화 
DAB 컨버터의 주 에너지 전달 소자는 변압기의 직렬 인덕턴스이다. 
변압기의 자화 인덕턴스의 크기는 직렬 인덕턴스보다 수 배 또는 수백 
배의 값을 지니기 때문에 DAB 컨버터의 분석에는 자화 인덕턴스의 값
을 무한대로 가정하는 것이 일반적이다. 그러나 자화 인덕턴스의 값이 
상대적으로 작은 값을 지닐 때는 DAB 컨버터의 동작특성에 큰 영향을 
미친다. 특히 자화 인덕턴스의 크기는 컨버터의 스위칭 손실과 도통 손
실 간의 상쇄 관계를 갖는다. 
제 5 장에서는 T-모델의 변압기 모델을 가정하여 설계 변수에 따른 
컨버터의 동작 특성에 대하여 분석하였다. 총 세 개의 인덕터로 구성된 
변압기 모델이 적용된 DAB 컨버터는 고차 푸리에 성분을 이용하여 간
단히 분석될 수 있다. 
직렬 인덕턴스의 분배에 관한 변수 lk 와 자화 인덕턴스의 비율에 관
한 변수 m 을 정의하여 lk 과 m 에 따른 소프트-스위칭 특성과 rms 전류 
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특성을 비교하였다. DAB 컨버터의 동작 특성은 변조 방법에 따라 다르
게 나타나기 때문에 앞서 제 3 장에서 제안한 FDM 및 기존의 PSM 을 
대상으로 두 변조 방법에 적용하였다. 최종적으로 손실 모델을 기반으로 
하여 효율 측면에서 최적의 변압기 설계 변수 lk 와 m 의 조합을 결정하
였다. 
실험 검증을 위하여 다양한 lk 와 m 의 값을 가진 인덕터와 변압기 샘
플을 제작하여 총 9가지의 변압기 조합에 대하여 효율 검증 실험을 진행
하였다. 실험을 통하여 변압기 설계 조건에 따른 DAB 컨버터의 변환 효





6.2 향후 과제 
 
다음은 본 논문을 기반으로 진행되어야 할 향후 과제들이다. 
- 제안한 변조 방법의 확장: DAB 컨버터의 기본적인 구조는 적용 시스
템에 따라 다양한 응용 토폴로지를 지닌다: 3상 DAB 컨버터, 멀티-레벨 
DAB 컨버터, 삼중-포트 능동-브릿지 (triple-active-bridge) 컨버터, 공진형 
DAB 컨버터. 한편 제안한 변조 방법은 단상 DAB DC-DC 컨버터로 한
정된다. 따라서 이러한 다양한 토폴로지들에 대해 FDM 방법의 원리를 
기초로 하여 각 토폴로지에 따른 최적 변조 방법에 대한 연구가 가능하
다. 
- DAB 컨버터의 전류 제어기: 일반적으로 DAB 컨버터의 전류 제어는 
직류 성분을 지닌 출력 측 전류를 이용하여 이루어진다. 그러나 실질적
으로 출력 측 전류는 출력 전압과 동일한 정보를 지니고 있기 때문에 전
류 제어를 통한 제어성의 향상 효과가 한정된다. 따라서 교류 성분의 인
덕터 전류를 직접 이용한 전류 제어 방식은 DAB 컨버터의 동특성을 크
게 향상할 것으로 기대한다. 
- 공진형 DAB 컨버터의 설계: 본 논문에서는 인덕터 소자만이 포함된 
변압기를 대상으로 하여 분석을 수행하였다. 그러나 제 5 장에서 설명한 
것처럼 고차 푸리에 분석 방법을 이용하면 변압기 단계의 회로 구성과 
상관없이 간편하게 컨버터의 동작 특성을 예측할 수 있다. 변압기 단계
에 캐패시터 소자가 포함된 공진형 DAB 컨버터에 대해서도 간편하게 
분석이 가능하다. 이러한 방법을 이용하면 공진형 DAB 컨버터의 최적 
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Among various isolated bidirectional dc-dc converter (IBDC) topologies, 
single-phase dual-active-bridge (DAB) DC-DC converter has recently 
highlighted for its advantages. In the DAB converter, two high-frequency 
pulsating voltages are formed by two independent bridge circuits. 
Bidirectional power flow control can be easily performed by the phase 
difference between two sides of the transformer. It shows high conversion 
efficiency due to the soft-switching characteristics. Furthermore, since the 
DAB converter utilizes the series inductance of the transformer as an energy 
transfer element, the number of passive elements can be minimized so that 
achieving high power density. 
The DAB converter can be controlled by three-dimensional modulation 
strategy. When the primary and the secondary voltages are operated in three-
level, the degree of freedom becomes three: duty ratio of the primary- and 
the secondary-side bridge, and the phase-shift between them. On the other 
hand, control variable of a converter is confined to one, for example, output 
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voltage or output power. Hence, three-dimensional modulation may have 
multiple solution for a given operation condition. This is reason why steady-
state and small-signal analysis of the DAB converter is complicated. In this 
paper, Fourier-series analysis is used for characterization of the DAB 
converter in various layers. Followings are the key contributions of the paper. 
First, an optimal modulation strategy that minimizes conduction loss was 
derived using fundamental component of Fourier series. The solution can be 
universally applied regardless of voltage and load ranges. The proposed 
modulation strategy was implemented using a continuously operating 
controller only with additional trigonometric functions. Loss analysis was 
conducted for the proposed method and other recent modulation schemes to 
estimate performances of the modulation schemes. Steady-state operations 
and efficiency improvements of the proposed method were verified through 1-
kW prototype converter. 
Next, a small-signal model of the DAB converter using higher-order Fourier 
component was proposed. The multi-frequency analysis method used in this 
paper exploited 5th-order modeling strategy: 0th--order elements of the 
output voltage, and 1st- and 3rd-order elements of the inductor current. 
Open-loop characteristics of the model with various dimension were compared. 
In consequence, the small-signal model was constructed using 5th-order 
model and used for design of the voltage-loop controller. Stability and speed 
of the voltage-loop controller was verified through experiments. 
Lastly, operation of the DAB converter with a practical T-model 
transformer was analyzed. Higher-order Fourier-series analysis using 
admittance network simplified the analysis of the transformer model with 
multiple inductive elements. For optimal design of the transformer, two design 
variables were defined: distribution of the series inductance; and ratio of the 
magnetizing inductance to the series inductance. Loss model was constructed 
based on soft-switching and rms current characteristics according to the 
 
219 
transformer design variables. An optimal set of transformer variables was 
designed to maximize the conversion efficiency. For verification of the design 
result, several samples were used to compare the dependency of conversion 
efficiency on the transformer design. 
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